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Kurzfassung
In dieser Arbeit werden rekonfigurierbare Filternetzwerke für flexible und energieeffiziente
Transceiver umfassend behandelt. Dabei werden diese für den Empfangs- und Sendepfad in
rekonfigurierbaren Transceivern für Mobilfunkbänder bis 6GHz in planarer Mikrostreifenlei-
tertechnik untersucht und mittels Labordemonstratoren validiert.
Für die Implementierung von rekonfigurierbaren Filternetzwerken innerhalb eines HF-
Frontends werden unterschiedliche Anforderungen an die Komponenten im Sende- und
Empfangspfad gestellt. Im Rahmen einer systematischen Technologieevaluation werden
kommerzielle Varaktoren in Halbleiter- und BST-Dünnfilm-Technologie sowie experimentelle
Varaktoren in BST-Dickfilm-Technologien in Bezug auf ihre Klein- und Großsignaleigen-
schaften systematisch untersucht und verglichen. Hierbei konnte das hohe Potential von
BST-Dickfilm-Varaktoren für Leistungsanwendungen innerhalb eines Filternetzwerks mit
einer Leistungstragfähigkeit von ≈ 40 dBm und einer hohen Linearität mit einem IIP3 von
über 42 dBm nachgewiesen werden. Die kommerziellen BST-Dünnfilm-Varaktoren erreichen
fast die gleiche Performanz wie die BST-Dickfilm-Varaktoren, jedoch mit einer deutlich
reduzierten Reaktionszeit.
Für den Empfangspfad werden verschiedene rekonfigurierbare Bandpassfilter mit einer kon-
tinuierlich unabhängig abstimmbaren Mittenfrequenz und Bandbreite bei einer konstanten
definierten Filter-Charakteristik vorgestellt. Mit den in dieser Arbeit hergeleiteten Ansätzen
konnte unter anderem ein rekonfigurierbares Hairpin-Filternetzwerk im Frequenzbereich
zwischen 3GHz und 4GHz realisiert werden, welches neben einer Mittenfrequenzabstimmbar-
keit eine hohe Bandbreitenabstimmbarkeit von bis zu 88% bei einer konstanten definierten
Tschebyscheff-Charakteristik auf weist.
Der Schwerpunkt dieser Arbeit liegt auf der Untersuchung neuartiger rekonfigurierbarer
Ausgangsfilternetzwerke für digitale Leistungsverstärker. Hierbei konnte ein vielverspre-
chendes allgemeines analytisches Entwurfskonzept für rekonfigurierbare Multi-Bandstopp-
Tiefpassfilter entwickelt werden. Dieses Filterkonzept zeichnet sich durch eine skalierbare
Abstimmbarkeit der Arbeitsfrequenz und eine hohe Linearität sowie Leistungstragfähigkeit,
eine geringe Eigenaussteuerung sowie eine im Vergleich zu abstimmbaren Bandpassfiltern
geringere Einfügedämpfung bei der Arbeitsfrequenz aus. Das Konzept wird im Rahmen
dieser Arbeit in verschiedenen Filtertopologien realisiert und validiert. Die Implementierung
mittels eines integrierten Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters bietet neben einer kompakten
Realisierung einen hohen Abstimmbereich der Arbeitsfrequenz von 1GHz bis 3GHz mit
einer geringen Einfügedämpfung von maximal 1,8 dB und einer Leistungstragfähigkeit von
über 43 dBm. Messung eines hybrid integrierten digitalen Leistungsverstärker zeigen eine
vii
Ausgangsleistung von bis zu 32 dBm und eine Drain-Effizienz von bis zu 70%. Das in die-
ser Arbeit entwickelte Konzept abstimmbarer Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters schafft die
Grundlage zur Realisierung energieeffizienter rekonfigurierbarer Transceiver mit über weite
Frequenzbereiche abstimmbaren digitalen Leistungsverstärkern.
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Abstract
In this work reconfigurable filter networks for energy-efficient and flexible transceivers for
cellular networks are investigated. Filter networks in microstrip technology for the receive
and transmit chain in a RF front-end for communication bands up to 6GHz are investigated
and validated under small and large signal conditions.
For the implementation of reconfigurable filters within an RF front-end, different re-
quirements are set depending on their implementation in the transmit or receive chain.
In a systematic performance analysis, commercial varactors in semiconductor and BST
thin film technology, as well as varactors in experimental BST thick film technology are
investigated. Small and large signal parameters are analyzed and compared in detail. The
great potential of BST thick film varactors is proven by the high power-handling capability
of up to ≈ 40 dBm and a linearity with an IIP3 lager than 42 dBm of the implemented filter
network. Commercial BST thin film varactors can nearly reach this performance, but are
short on switching time performance.
To select different frequency bands in a receiver chain, continuously tunable filters are
derived. These feature independently controllable center frequency and bandwidth as well
a constant filter characteristic. A reconfigurable Hairpin-Filter with a center frequency
range between 3GHz and 4GHz reveals a high bandwidth tunability of up to 88% with a
constant Chebyshev characteristic within the overall tuning range of center frequency and
bandwidth.
The main focus of this work is the investigation of novel reconfigurable filters for the
application in digital power amplifiers. A promising analytic design concept for tunable multi-
bandstop lowpass filters is developed. This approach allows very high frequency tunability,
high linearity, high power handling and low insertion loss compared to reconfigurable bandpass
filters. The multi-bandstop lowpass filter concept is investigated in different topologies. The
most promising, integrated topology, offers a compact realization with a high tuning range
of operation frequencies between 1GHz and 3GHz, an insertion loss lower than 1,8 dB and
high power-handling capability better than 43 dBm. Measurements of a hybrid integrated
digital power amplifier shows an output power of up to 32 dBm and a drain efficiency of up
to 70%. The concept of tunable multi-bandstop lowpass filters developed in this work is the
basis for the development of energy-efficient reconfigurable transceiver systems with digital
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Bereits im Jahr 1926 hatte Nikola Tesla seine Vision der heutigen drahtlosen Kommunikation
publiziert [Ken26]:
„We shall be able to communicate with one another instantly, irrespective of distance. Not
only this, but through television and telephony we shall see and hear one another as perfectly
as though we were face to face, despite intervening distances of thousands of miles“
Von der Vision bis zur technischen Realisierung dauerte es fast 100 Jahre. Diesem techni-
schen Fortschritt ist es heute zu verdanken, dass mehr als 65% der Weltbevölkerung ein
mobiles Endgeräte benutzt. Die damit einhergehende wachsende Anzahl von Teilnehmern,
und die gleichzeitige Erweiterung des Angebots um zahlreiche neue drahtlose Dienste wie
das Internet der Dinge [WSJ17] und autonomer Verkehr [QWY10], führen zu einem stetigen
Ausbau der Netzwerkinfrastruktur sowie einem steigenden Bandbreitenbedarf. Folglich ist
das begrenzt zur Verfügung stehende elektromagnetische Spektrum eine knappe und teure
Ressource, die zukünftig noch effizienter genutzt werden muss [Góm+14].
Das Spektrum teilt sich zum einen in einen großen Anteil lizenzierter Frequenzbänder und
zum anderen in einen kleinen Anteil sogenannter ISM-Bänder (engl. industrial scientific and
medical, ISM ) auf. Die Auslastung der lizenzierten Bänder variiert dabei zwischen keiner
Nutzung, dem sogenannten white space, und dauerhafter Nutzung [ESJ07; Eng+02; MM05;
DIK12]. Dieser Variation liegen verschieden Ursachen zu Grunde: Regionale Gegebenheiten,
temporäre Nutzung und Frequenzbänder, die für zukünftige Dienste reserviert sind. Im
Gegensatz dazu werden die ISM-Bänder stark durch moderne und weit verbreitete Dienste
wie z. B. Bluetooth, WLAN, HIPERLAN und ZigBee genutzt, bieten aber in Relation zur
Anzahl an Diensten eine sehr geringe Bandbreite. Diese Diskrepanz in der Auslastung der
lizenzierten Bänder und der ISM-Bänder führt zu einer spektralen Ineffizienz. Eine vielver-
sprechende Gegenmaßnahme ist die Freigabe von ungenutzten lizenzierten Frequenzbändern
für sekundäre Nutzer anderer Dienste z. B. aus den ISM-Bändern.
Die Abdeckung einer großen Anzahl von unterschiedlichen drahtlosen Diensten stellt eine
weitere Herausforderung in der modernen Transceiver-Architektur für die mobile Kommu-
nikation dar. So unterstützt das HF-Frontend eines modernen Mobiltelefons neben den
Standards für Bluetooth, GPS, WLAN und NFC die Mobilfunkstandards GSM/UMTS
sowie die modernen 4G- und 5G-LTE Varianten [Vaz+10]. Gleichzeitig muss der Zugriff auf
eine große Anzahl an unterschiedlichen Frequenzbändern für die jeweiligen Kommunikati-
onsdienste ermöglicht werden. Derzeit werden moderne HF-Frontends für den Multiband-
und Multistandardbetrieb in parallelen Empfangs- und Sendepfaden mit statischen Kompo-
nenten aufgebaut, die für die jeweiligen Standards und Frequenzbänder optimiert sind. Die
Implementierungen in statischen Komponenten ermöglichen jedoch lediglich den Zugriff auf
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1 Einleitung
eine feste Anzahl vordefinierter Frequenzbänder und verhindern eine flexible Rekonfiguration
des HF-Frontends auf zukünftige oder wechselnde Spezifikationen. Eine große Anzahl an
passiven Komponenten im Transceiver führt zusätzlich zu einem hohen Platzbedarf für
die parallele Implementierung der einzelnen Sende- und Empfangspfade. Der statische Auf-
bau des HF-Frontends und der schnelle technologische Fortschritt können zu verkürzten
Einsatzzeiten der Transceiver-Architektur führen.
Das von Mitola im Jahr 1995 in [Mit95] vorgestellte Konzept des software defined radio
(SDR) bietet einen universellen Transceiver für den Multiband- und Multistandardbetrieb,
der jedes Frequenzband in einem definierten Frequenzbereich mit beliebiger Modulation und
Bandbreite abdecken kann. Insbesondere die Weiterentwicklung des SDR, das cognitive radio
(CR), stellt eine Lösung für eine effizientere Nutzung des zur Verfügung stehenden Spektrums
dar [MM99]. Dieser Ansatz erhöht die Kapazität von drahtlosen Kommunikationsnetzen
durch die Definition von neuen Standards, die Endbenutzern und Mobilfunknetzbetreibern
den dynamischen Zugriff auf nicht genutzte oder nicht ausgelastete Frequenzbänder ermögli-
chen soll. Beide Konzepte, SDR und CR, erfordern in letzter Konsequenz ein vollständig
rekonfigurierbares HF-Frontend, welches nicht an bereits vordefinierte Kommunikations-
standards und Frequenzbänder gebunden ist. Hierbei stellen rekonfigurierbare Filter einen
zentralen Baustein dar.
In den letzten 25 Jahren konnten einzelne Komponenten eines vollständig rekonfigurierbaren
HF-Frontends erfolgreich realisiert werden. Diese Entwicklungen umfassen rekonfigurierba-
re Antennenarrays mit einer abstimmbaren Abstrahlrichtung und -form, Phasenschieber,
Anpassnetzwerke und Filter. Eine Einführung des CR-Konzepts in den kommerziellen Mas-
senmarkt ist trotz der Fortschritte aktuell noch nicht erfolgt. Dies liegt maßgeblich an den
hohen technischen Anforderungen der heutigen Spezifikationen bezüglich der Empfangsdy-
namik, Bandbreite und nicht zuletzt an die geforderten Abstimmbarkeit und den damit
verbundenen Kosten. Andererseits fehlt der Anreiz für Mobilfunkbetreiber, das begrenzt zu
Verfügung stehende Spektrum durch die Einführung des cognitive radio mit Mitbewerbern
zu teilen.
Eine weitere Herausforderung stellt der steigende Energieverbrauch der heutigen Netz-
werkinfrastruktur dar. Dieser nimmt mit einer steigenden Anzahl an Mobilfunkteilnehmern
und Basistationen weiter zu. Im Jahr 2019 wurde der weltweiten Netzwerkinfrastruktur
eine Treibhausgasemission von 110Mt bis 200Mt CO2 zugeordnet. Dies entspricht einem
Anteil von 0,6% bis 1,5% an der weltweiten CO2-Emission [GSM18; Feh+11; Eri14]. Vor
dem Hintergrund der internationalen Klimapolitik mit der Zielsetzung, das Zwei-Grad-Ziel
zu erreichen und die weltweiten CO2-Emission zu reduzieren, ist eine hohe Energieeffizienz
der eingesetzten Systemkomponenten gefordert. Die für die Leistungsaufnahme und somit
für die Energieeffizienz maßgebliche Komponente ist der Leistungsverstärker, der bis zu
70% der Gesamtleistung eines Transceivers aufnimmt [AKK17]. Gleichzeitig entfallen auf
die Basisstationen zwischen 60% und 80% des Energieverbrauchs der gesamten Mobilfunk-
Netzwerkinfrastruktur [Mar+09]. Damit führt schon eine geringfügige Verbesserung der
Energieeffizienz der Basisstationen zu einer erheblichen Reduktion der CO2-Emissionen und
der Betriebskosten. Die Energieeffizienz der Basistationen hat sich in den letzten Jahren durch
neue Technologien und adaptive Betriebsmodi mehr als verdoppelt, liegt jedoch immer noch
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im Bereich von lediglich 20% bis 30% [Kas+19]. Vor diesem Hintergrund ist die Untersu-
chung und Entwicklung von effizienten kontinuierlich rekonfigurierbaren Leistungsverstärkern
für zukünftige energieeffiziente SDR- oder CR-Konzepte von großer Relevanz.
Die heutigen Verstärkerlösungen zur Bewältigung dieser Herausforderungen sind zum
einen die Versorgungsspannungsmodulation, z. B. Hüllkurvenfolger (engl. envelope tracking,
ET ) [Yoo+15] und zum anderen die Lastmodulation, z. B. Doherty-Verstärker [AW13]. Zwei
bedeutende Nachteile solcher Konzepte für zukünftige Netzwerkinfrastrukturen, insbesondere
für CR und SDR, sind die limitierte Bandbreite [AW13] und der hohe Scheitelfaktor der
Versorgungsspannung [Yoo+15]. Im Gegensatz dazu stellen digitale Leistungsverstärker das
energieeffizienteste Verstärkerkonzept mit einer intrinsisch hohen Bandbreite dar [HWH18;
Mot+14]. Durch den Betrieb der Transistoren im digitalen Modus dienen diese als reine
Schalter, in denen idealerweise keine Verlustleistung umgesetzt wird. Somit kann im Ver-
gleich zu klassischen analogen Leistungsverstärkern, eine theoretische Effizienz von 100%
erreicht werden [Cri06]. Der digitale Leistungsverstärker besteht aus einem Modulator, der
in den digitalen Teil eines SDR integriert werden kann, einer digitalen Leistungsstufe und
einem analogen Ausgangsfilter. Dieses Filter dient als Digital-Analog-Umsetzer, in dem die
unerwünschten spektralen Komponenten des Signals unterdrückt werden. Die heutigen Aus-
gangsfilter sind als Bandpassfilter [Hun+07; WMH10; Ma15] oder Multiband-Filter [Wen+13;
Mar+15] realisiert. Diese statischen Ausgangsfilter limitieren den Leistungsverstärker auf
vordefinierte Frequenzbänder und schmälern damit die hohe intrinsische Bandbreite des
digitalen Leistungsverstärkers.
Damit stellen laut der Anwendung in CR und digitalen rekonfigurierbaren Leistungsver-
stärkern kontinuierlich rekonfigurierbare Filter eine Schlüsselkomponente für zukünftige
flexible und energieeffiziente Transceiver dar. In der Literatur existieren die unterschiedlichs-
ten Formen von rekonfigurierbaren Filter. Hierbei ist der rekonfigurierbare Bandpassfilter
zum Selektieren einzelner Frequenzbänder der bekannteste Vertreter. In der Literatur zei-
gen diese Filter entweder eine abstimmbare Mittenfrequenz f0 [Tom+01; CKY06; GR19;
Nat+05; Li+11], oder abstimmbare Bandbreite B [MH10; Sán+13] oder beides [Zha+11;
ZYZ12; Tsa+14; CR14]. Jedoch zeigt ein großer Anteil dieser abstimmbaren Filternetz-
werke eine von der Mittenfrequenz abhängige absolute Bandbreite und/oder eine variable
Rückflussdämpfung aufgrund einer variierenden Filter-Charakteristik innerhalb des Ab-
stimmbereichs. Insbesondere für moderne Modulationsverfahren, wie dem orthogonalen
Frequenzmultiplexverfahren (engl. orthogonal frequency division multiplexing, OFDM ), ist
eine konstante Filter-Charakteristik mit einer definierten Rückflussdämpfung innerhalb
des Abstimmbereichs von großer Relevanz [CKM18]. So müssen rekonfigurierbare Filter
für zukünftige SDR- oder CR-Implementierungen, unter der Berücksichtigung einer defi-
nierten Filter-Charakteristik und Rückflussdämpfung, drei Abstimmmodi ermöglichen. Die
unterschiedlichen Modi sind in Abbildung 1.1 dargestellt: Der erste Modus (a) ermöglicht
eine abstimmbare Bandbreite ∆B|f0 bei einer festen Mittenfrequenz f0, der zweite Modus
(b) besitzt eine einstellbare Mittenfrequenz ∆f0|B mit einer konstanten Bandbreite B. Im
dritten Modus (c) können die Mittenfrequenz und die Bandbreite individuell eingestellt









Abbildung 1.1: Abstimmmodi rekonfigurierbarer Filter: (a) Bandbreitenabstimmung ∆B|f0
bei einer festen Mittenfrequenz f0, (b) Mittenfrequenzabstimmung ∆f0|B bei einer kon-
stanten absoluten Bandbreite B und (c) individuelle Konfiguration der Mittenfrequenz und
Bandbreite.
Die vorgestellten rekonfigurierbaren Bandpassfilter müssen hinsichtlich des Anwendungs-
szenario im Sende- oder Empfangspfad unterschieden werden. Insbesondere führen die
im Empfangspfad noch tolerierbaren Verluste im Sendepfad aufgrund des höheren Leis-
tungspegels zu einem hohen absoluten Leistungsverlust. Dieser Leistungsverlust muss für
energieeffiziente Transceiver deutlich reduziert werden. Für die Anwendung in digitalen Leis-
tungsverstärkern ist somit die Untersuchung verlustarmer, kontinuierlich rekonfigurierbarer
Filternetzwerke notwendig. Auch unterscheiden sich die Anforderungen an die Linearität
und Leistungstragfähigkeit.
Im Rahmen der vorliegenden Arbeit werden solche rekonfigurierbaren planaren Filter für
zukünftige flexible energieeffiziente Transceiver untersucht. Mit dem Fokus auf zukünftige
SDR- und CR-Konzepte im Frequenzbereich zwischen 700MHz und 6GHz werden Technolo-
gien, die ein kontinuierliches Abstimmen, schnelle Reaktionszeit und hohe Abstimmbarkeiten
aufzeigen, untersucht. Unter Berücksichtigung des Anwendungsszenarios innerhalb eines
HF-Frontends in Bezug auf die Linearitäts- und Leistungsanforderungen werden zum einen
kommerzielle Halbleiter- und BST-Dünnfilm-Varaktoren und zum anderen experimentelle
BST-Dickfilm-Varaktoren eingesetzt. Im folgenden werden die Gliederung und die Inhalte
der Arbeit kurz dargestellt.
Kapitel 2 vermittelt die Grundlagen des Filterentwurfs und der Synthese von Filternetzwer-
ken vor dem Hintergrund der Realisierung rekonfigurierbarer Filter. Hierbei liegt der Fokus
auf der allgemeinen transversalen N+2 Koppelmatrix, die eine Synthese unterschiedlichster
Filtertopologien ermöglicht. Für die Realisierung von rekonfigurierbaren Filtern ist neben
steuerbaren Resonatoren die Realisierung von steuerbaren Koppelelementen von großer
Relevanz. Hierzu werden im Weiteren die gängigen Verfahren zur Extraktion des externen
Gütefaktors, der Interresonator-Kopplung und der Koppelmatrix vorgestellt.
In Kapitel 3 werden rekonfigurierbare Bandpassfilter mit einer kontinuierlich abstimmba-
ren Mittenfrequenz und Bandbreite analysiert. Bei den rekonfigurierbaren Filternetzwerken
liegt der Fokus auf einer definierten Filter-Charakteristik mit einer konstanten minimalen
Rückflussdämpfung im gesamten Abstimmbereich. Dies wird in einem vollständig rekonfigu-
rierbaren Allpol-Bandpassfilter und einem quergekoppelten Bandpassfilter untersucht.
Die Untersuchungen in [Wie17; Mau11] lassen die BST-Dickfilm-Varaktoren aufgrund
ihrer hohen Leistungstragfähigkeit und Linearität als eine Schlüsseltechnologie für steuerbare
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Komponenten in Leistungsanwendungen erscheinen. Im Rahmen eines Technologievergleichs
in Kapitel 4 werden die oben erwähnten Varaktor-Technologien im Hinblick auf Leistungs-
anwendungen in einem Filternetzwerks untersucht. Hierbei werden die Klein- und Groß-
signaleigenschaften eines rekonfigurierbaren Filternetzwerks untersucht und miteinander
verglichen. Die Ergebnisse dienen als Grundlage zur Technologieauswahl für Filternetzwerke
für Leistungsanwendungen.
Die Untersuchung und Realisierung von neuartigen, rekonfigurierbaren Ausgangsfiltern für
effiziente digitale Leistungsverstärker wird in Kapitel 5 vorgestellt. Dieses bildet den Schwer-
punkt dieser Arbeit. Im ersten Schritt wird ein rekonfigurierbarer diskreter Bandpassfilter
erster Ordnung aufgebaut. Hierbei zeigt das Bandpassfilter eine geringe Abstimmbarkeit
und hohe Verluste. Diese Nachteile werden durch ein in dieser Arbeit entwickeltes neuartiges
Filterkonzept vermieden. Es zeichnet sich zusätzlich durch eine skalierbare Abstimmbarkeit,
geringe Verluste, eine hohe Linearität und eine hohe Leistungstragfähigkeit aus. Zur Validie-
rung des Konzeptes werden zwei unterschiedliche rekonfigurierbare Ausgangsfilter realisiert
und messtechnisch analysiert. Anschließend werden alle drei entwickelten Ausgangsfilter in
einen digitalen Leistungsverstärker implementiert und in Bezug auf ihre Ausgangsleistung
und Effizienz über den gesamten Abstimmbereich untersucht und verglichen.
Abschließend werden in Kapitel 6 die erzielten Forschungsergebnisse zusammengefasst und
es wird auf der Grundlage dieser Erkenntnisse ein Ausblick auf weitere Forschungsaspekte
und zukünftige Anwendungsfelder gegeben.
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2 Grundlagen Filterentwurf und
Netzwerksynthese
Das folgende Kapitel stellt die Grundlagen des klassischen Filterentwurfs und der Netzwerk-
synthese dar und erweitert diese an entsprechenden Stellen in Bezug auf rekonfigurierbare
Filter. Die für den Filterentwurf wichtigen Schritte sind die Definition der Filterparameter
wie z. B. die Filterordnung und die Bestimmungen der Tiefpass-Prototypenfunktion mit den
charakteristischen Polynomen. In der Netzwerksynthese wird für die zuvor bestimmten cha-
rakteristischen Polynome ein geeignetes Filternetzwerk bestimmt. Für die Realisierung von
gekoppelten Filternetzwerken muss der Bezug zwischen den geforderten Koppelfaktoren und
deren physikalischer Implementierung hergestellt werden. Hierzu müssen die Koppelfaktoren
aus den Streuparametern einer physikalischen Implementierung extrahiert werden.
In Abschnitt 2.1 werden die charakteristischen Polynome und deren Beziehung zu den
Streuparametern eingeführt. Nachfolgend wird eine allgemeine Synthese der charakteris-
tischen Polynome für Tschebyschefffilter mit beliebiger Ordnung, vordefinierten Übertra-
gungsnullstellen und symmetrischer oder asymmetrischer Filter-Charakteristik vorgestellt.
In Abschnitt 2.2 wird die klassische Filtersynthese von Allpol-Filterfunktionen in diskrete
Tiefpass-Netzwerke und deren Transformation, unter Verwendung von Impedanzinvertern
oder Admittanzinvertern, zu einem gekoppelten Filternetzwerk beschrieben. Ein weiterer
Schwerpunkt liegt auf der Beschreibung der von Cameron eingeführten transversalen N + 2
Koppelmatrix, die auf den Arbeiten von Atia und Williams in den 1970er Jahren aufbaut
[AW71; Cam03]. Diese ermöglicht zusätzlich die Abbildung kanonischer Filterfunktionen
und eine einfache Transformation der Koppelmatrix zu unterschiedlichen Filtertopologien.
In Abschnitt 2.3 werden allgemeine Verfahren zur Extraktion des externen Gütefaktors und
der Interresonator-Kopplungen aus Streuparametern dargestellt. Dies umfasst zum einen
Verfahren zur Extraktion der Koppelfaktoren aus isolierten Koppelstrukturen und zum
anderen das von Macchiarella erweiterte Verfahren zur Extraktion der Koppelmatrix aus
verlustbehafteten Streuparametern eines gesamten Filternetzwerks. Hierbei wird die unbe-
lastete Güte der einzelnen Resonatoren bestimmt und zur Modellierung der Filterverluste
verwendet [Mac10].
2.1 Grundlagen des Filterentwurfs
Es existieren viele Klassifizierungen von Mikrowellenfiltern auf Grundlage ihres Amplituden-
und Phasengangs. Abhängig vom Frequenzbereich des Durchlassbereichs lassen sich Filter in
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die übergeordneten Klassen der Tiefpass-, Bandpass-, Bandstopp- und Hochpassfilter einord-
nen. Hinsichtlich der Bandbreite lassen sich Filter weiter in Schmalband- und Breitbandfilter
unterteilen. Zusätzlich lassen sich die Filterstrukturen auf der Basis ihrer physikalischen
Implementierung in Interdigitalfilter, planare Filter, Hohlleiterfilter und viele weitere Klassen
aufteilen [LSM02]. Die Grundlage aller Filter bildet der Filterentwurf mit den charakteristi-
schen Polynome und den dazugehörigen Tiefpass-Prototypen.
2.1.1 Charakteristische Polynome und Streuparameter
Ein beliebiges, verlustfreies Prototypfilter N -ter Ordnung ist durch die charakterischen
Polynome F (s), P (s) und E(s) definiert, wobei s = jΩ die komplexe Tiefpassfrequenzvariable
ist. Das Polynom F (s) enthält die Reflexionsnullstellen s11,m und das Polynom P (s) enthält
die Übertragungsnullstellen s21,m (engl. transmission zero, TZ ) [CKM18]. Das Polynom
F (s) ist vom Grad N und das Polynom P (s) vom Grad nTZ, wobei nTZ die Anzahl der









wobei s11,m die Nullstellen des Reflexionskoeffizienten S11(s) und s21,m die Nullstellen des
Transmissionskoeffizienten S21(s) sind. Für die Streuparameter eines passiven verlustfreien
Filters gilt der Energieerhaltungssatz |S21|2 + |S11|2 = 1. Die Bedingung lässt sich durch
Einführen des Polynoms E(s) erfüllen. Die Form des Polynoms E(s) wird als Hurwitzpolynom
mit dem Grad N durch den Energieerhaltungssatz impliziert. Hieraus ergibt sich∣∣∣∣F (s)E(s)
∣∣∣∣2 + ∣∣∣∣P (s)E(s)
∣∣∣∣2 = 1. (2.3)
Folglich ergibt sich die Beziehung zwischen den Polynomen P (s), F (s) und E(s) und den









wobei ε und εR als reelle Konstanten zur Normalisierung der Polynome P (s), F (s) und E(s)
dienen.
2.1.2 Tiefpass-Filterprototypen
Es gibt eine Vielzahl an Filterprototypen, die sich durch die Position der Reflexionsnull-
stellen und Übertragungsnullstellen unterscheiden. Die gängigsten Filterprototypen sind
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Abbildung 2.1: Prototypenfunktion eines Tschebyscheff-Tiefpassfilters vierter Ordnung mit
einer minimalen equiripple Rückflussdämpfung RL von 16,4 dB (a) als Allpol-Funktion und
(b) mit zwei Übertragungsnullstellen bei ΩTZ = ±1,6.
Butterworth- und Tschebyscheffprototypen und Cauerfunktionen. Die optimale theoretische
Filterfunktion zeichnet sich durch minimale Reflexion, linearen Phasengang im Durchlassbe-
reich, maximale Reflexion und keine Transmission im Sperrberich aus und wird allgemein
als si-Filter oder Küpfmüller-Tiefpass bezeichnet. Ein si-Filter ist aufgrund seiner nicht-
kausalen und unendlich langen Impulsantwort nicht realisierbar. Eine Annäherung an den
si-Filter wird erreicht, indem alle Reflexionsnullstellen im Durchlassbereich und alle Über-
tragungsnullstellen des Polynoms P (s) im Sperrbereich liegen. Filterfunktionen, die keine
Übertragungsnullstellen bei endlichen Frequenzen besitzen, werden Allpol-Filter genannt,
wie z. B. Butterworth- und Tschebyschefffilter. Cauerfilter, auch elliptische Filter genannt,
besitzen Übertragungsnullstellen bei endlichen Frequenzen und ermöglichen hierdurch steile
Filterflanken. Allgemein führen Übertragungsnullstellen bei endlichen Frequenzen zu ei-
nem reduzierten Abfall der Amplitude oberhalb der Übertragungsnullstellen und somit zu
einer insgesamt niedrigeren Dämpfung im Sperrbereich [CKM18]. Weiterhin verursachen
Übertragungsnullstellen, die dicht am Durchlassbereich platziert sind, steigende Gruppen-
laufzeitschwankungen, die wiederum zu Signalverzerrungen führen.
Tschebyscheff-Prototypenfunktion zeichnen sich im Vergleich zu Butterworthfiltern durch
ein höhere Flankensteilheit oberhalb der Grenzfrequenz des Durchlassbereichs bei Ωc = ±1
aus. In Abbildung 2.1 a sind die Streuparameter einer Tschebyscheff-Prototypenfunktion
vierter Ordnung gezeigt. Im Durchlassbereich besitzen Tschebyscheff-Protypenfunktion einen
gleichmäßig welligen (engl. equiripple) Amplitudengang, der durch die maximale Dämp-
fungsschwankung AD beziehungsweise die minimale Rückflussdämpfung RL definiert ist.
Diese Filter-Charakteristik führt zu einem über dem Durchlassbereich verteilte Dämp-
fung. Im Gegensatz dazu führt eine monotoner Amplitudengang im Durchlassbereich von
Butterwortfiltern typischerweise zu einer steigenden Dämpfung nahe der Bandkante. Im
Sperrbereich zeigt der Tschebyscheff-Prototypfunktion einen flachen, abfallenden Verlauf.
Mit steigender Dämpfungsschwankung AD nimmt die Steigung der Filterflanke zu. In der
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Praxis liegt die Dämpfungsschwankung AD bei sehr geringen Werten AD  1 dB, sodass die
minimale Rückflussdämpfung RL Verwendung findet. Die Beziehung zwischen der Dämp-
fungsschwankung AD und der minimalen Rückflussdämpfung RL in dB ergibt sich aus dem
Energieerhaltungssatz zu:
RL = 20 log
√
1− 10−AD/10 (2.6)







wobei die Konstante εc sich auf die maximale Dämpfungsschwankung AD bezieht
εc =
√
10AD/10 − 1 (2.8)











für |Ω| > 1
, (2.9)
[MJY80; Hon11]. Die Prototypenfunktion in Abbildung 2.1 a ist für eine maximale Dämp-
fungsschwankung AD = 0,1 dB entwickelt, welche einer minimalen Rückflussdämpfung RL
von 16,4 dB im Durchlassbereich entspricht.
Eine verallgemeinerte Tschebyscheff-Prototypfunktion mit einem gleichmäßigen welligen
Amplitudengang im Durchlassbereich und zusätzlichen Übertragungsnullstellen im Sperr-
bereich wurde von Rhodes et. al in [RA80] vorgestellt. Diese Klasse von Filtern bietet
eine Alternative zu elliptischen Filterfunktionen, die insbesondere aufgrund ihrer benötig-
ten Elementwerte im Mikrowellenbereich schwierig realisierbar sind [Als86; Als82]. In den
Arbeiten von Cameron [Cam82; Cam99] wird eine neue rekursive Synthesemethode für ver-
allgemeinerte Tschebyscheff-Prototypenfunktionen vorgestellt. Die Methode eignet sich zur
Synthese von symmetrischen und asymmetrischen Filterfunktionen gerader und ungerader
Ordnung. Weiterhin können bis zu nTZ = N Übertragungsnullstellen in den Sperrbereich
bei endlichen Frequenzen eingefügt werden. Im Folgenden wird diese Synthesemethode aus
[Cam99] vorgestellt, die zur Berechnung der charakteristischen Polynome F (s), P (s) und
E(s) dient.
Die reelle Konstante zur Normalisierung der höchsten Koeffizienten der charakteristischen








wobei RL die minimalen Rückflussdämpfung im Durchlassbereich ist. Für kanonische Filter-
funktionen mit nTZ = N Übertragungsnullstellen lässt sich εR aus dem Energieerhaltungssatz
zu εR = ε/
√
ε2 − 1 ableiten. Für nicht kanonische Filterfunktionen mit nTZ ≤ N ergibt
10
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sich εR = 1. Aus der Verwendung des Energieerhaltungssatzes |S21|2 + |S11|2 = 1 eines










die Filterfunktion vom Grad N ist. Hierbei gilt nTZ ≤ N , wobei nTZ der Grad des Polynoms
P (s) ist, welches die Übertragungsnullen an endlichen Frequenzpositionen beinhaltet. Die
allgemeine Tschebyscheff-Charakteristik ergibt sich zu











wobei jΩn = sn die Frequenz der n-ten Übertragungsnullstelle in der komplexen s-Ebene ist






































(Ω2 − 1). Im Folgenden werden die charakteristischen Polynome durch die
Anwendung einer rekursiven Technik bestimmt. Der Rekursionszyklus wird durch Einsetzen










= U1(Ω) + V1(Ω), (2.18)
mit den Polynomen
UN (Ω) = u0 + u1Ω + u2Ω
2 + · · ·+ uNΩN (2.19)
VN (Ω) = Ω
′(v0 + v1Ω + v2Ω2 + · · ·+ vNΩN ). (2.20)
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Im ersten Durchlauf des Rekursionszykluses n = 2 folgt nach Gleichung (2.16) und Einsetzen
der zweiten Übertragungsnullstelle







) = U2(Ω) + V2(Ω). (2.21)
Die Rekursion wird bis zur N -ten Übertragungsnullstelle durchgeführt, wobei alle Übertra-
gungsnullstellen bei Ωn =∞ mitberücksichtigt werden müssen. In einem weiteren Schritt
wird die Rekursion mit dem Polynom G′n(Ω) in Gleichung (2.17) durchgeführt. Es lässt sich
zeigen, dass UN(Ω) = U ′N(Ω) und −VN(Ω) = V ′N(Ω) gilt und folglich der Zähler von Cn(Ω)




((UN (Ω) + VN (Ω) + (U
′
N (Ω) + V
′
N (Ω)) = UN (Ω) = F (Ω). (2.22)
Die Nullstellen des Polynoms UN (Ω) ergeben direkt die N Reflexionsnullstellen des Polynoms




n=0(Ω −Ωn), nTZ ≥ 1
1, nTZ = 0
. (2.23)
Das Polynom E(s) lässt sich durch den Energieerhaltungssatz nach Gleichung (2.3) oder






konstruieren. Die Hurwitzbedingung in der s-Ebene wird eingehalten, indem alle Nullstellen
in der unteren w-Halbebene (Ω < 0) konjugiert werden und folglich in der linken s-Halbebene
liegen. In Abbildung 2.1 b sind die Streuparameter einer verallgemeinerten Tschebyscheff-
Prototypfunktion vierter Ordnung gezeigt. Die Filterfunktion zeigt eine minimale Rück-
flussdämpfung RL von 16,4 dB und besitzt zwei symmetrische Übertragungsnullstellen bei
ΩTZ = ±1,6.
2.2 Grundlagen der Netzwerksynthese
Die Netzwerksynthese dient der Abbildung einer definierten Filter-Charakteristik durch ein
elektrisches Netzwerk bestehend aus Reaktanzen. Hierbei wird die Topologie des Netzwerks
sowie die Elementwerte der Reaktanzen bestimmt. Zu Beginn wird die allgemeine Synthese
von Allpol-Filterfunktionen und deren Transformation zu gekoppelten Filternetzwerken
eingeführt. Der Schwerpunkt liegt auf der von Cameron in [Cam03] eingeführte transversalen
N+2 Koppelmatrix. Die eine direkte Netzwerksynthese von kanonischen Filterfunktionen mit
bis zu nTZ = N Übertragungsnullstellen in unterschiedliche Filtertopologien ermöglicht.
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Abbildung 2.2: Allgemeines verlustfreies, diskretes Tiefpass-Netzwerk (a) in einer serien-
parallel Konfiguration und (b) in einer parallel-serien Konfiguration mit normalisierten
Filterparametern g0,. . . , gN+1. Für (links) gerade und (rechts) ungerade Ordnung N [Hon11].
2.2.1 Filtersynthese eines diskreten Tiefpass-Netzwerks
Das Ziel der Filtersynthese ist die Abbildung einer vordefinierten Filterfunktion durch die
Entwicklung eines Filternetzwerks auf Basis von reaktiven Bauelementen. Das Ersatzschalt-
bild eines diskreten Tiefpass-Netzwerks für eine gerade und ungerade Filterfunktion eines
Allpol-Tiefpassfilters ist in Abbildung 2.2 a in serien-parallel und in Abbildung 2.2 b in
parallel-serien Konfiguration gezeigt. Zur Synthese einer Allpol-Tiefpassfilterfunktion wird
die Eingangsimpedanz
Zin = Z0
1 + F (s)/E(s)




aus den charakteristischen Polynomen F (s), E(s) und der charakteristischen Impedanz Z0
bestimmt. Bei der Synthese eines diskreten Tiefpass-Netzwerks werden unter Verwendung der
Cauer-Methode die N Polstellen im Unendlichen extrahiert [Hel90]. Nach der Extraktion der
ersten Polstelle im Unendlichen tritt am Ursprung eine neue Polstelle auf. Der verbleibende
Term muss invertiert werden, um die nächste Polstelle im Unendlichen zu extrahieren. Diese
Methode wird wiederholt, bis der Grad des Polynoms der Eingangsimpedanz Zin(s) Null
ist. Die N Polstellen werden durch eine Kettenbruchentwicklung aus der Eingangsimpedanz











[Wei57; Hel90; Dar39]. Die Filterparameter g0, g1, . . . , gN+1 von üblichen normalisierten
Prototypfunktionen wie Tschebyscheff- und Butterworth-Charakteristiken finden sich in
[Saa79; MJY80]. Für Filterfunktionen mit Übertragungsnullstellen bei endlichen Frequenzen
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Abbildung 2.3: (a) Admittanz- und (b) Impedanzinverter.
müssen einzelne Reaktanzen durch Resonatoren im diskreten Tiefpass-Netzwerk ersetzt wer-
den. Folglich können die Filterfunktionen nicht durch eine Kettenbruchentwicklung realisiert
werden. Für klassische elliptische Filter existieren analytische Verfahren zur Synthese von
entsprechenden Netzwerken [SU58; Saa79; SU58].
Eine weitere Möglichkeit, Übertragungsnullstellen in die Filterfunktion einzufügen, sind
zusätzliche Querkopplungen zwischen nicht benachbarten Resonatoren [AW71; Tho03].
Weiterhin können zusätzliche Querkopplungen dazu verwendet werden, den Phasengang im
Durchlassbereich zu linearisieren.
Impedanz- und Admittanzinverter
Zur Realisierung von Bandpassfiltern im Mikrowellenbereich ist der Einsatz von Resonatoren
gleichen Typs von Vorteil, um die Komplexität der Filterschaltung zu reduzieren. Insbesondere
zur Realisierung von schmalbandigen Filtern müssen Koppelelemente eingeführt werden, die
eine schwache Kopplung zwischen den einzelnen Resonatoren ermöglichen [Coh57]. Hierzu
ist es wünschenswert, die diskreten Tiefpass-Netzwerke in Abbildung 2.2 ausschließlich aus
einer Kaskade gleicher reaktiver Bauelemente, entweder Kapazitäten oder Induktivitäten, zu
realisieren.
Eine Transformation eines diskreten Tiefpass-Netzwerks und eine definierte Kopplung
zwischen den Resonatoren erfolgt durch Einfügen von Impedanz- oder Admittanzinver-
tern, deren symbolische Ersatzschaltbilder in Abbildung 2.3 dargestellt sind. Ein idealer
Impedanzinverter ist gleichzusetzen mit einem λ/4-Transformator mit einer konstanten
Wellenimpedanz K und einer frequenzunabhängigen Imagephase von ±90° [FL47]. Folglich





als die invertierte und mit dem Inverterparameter K2 skalierte Impedanz ZL. Für den idealen















Abbildung 2.4: Implementierungen von (a) Admittanzinverter und (b) Impedanzinverter.
Aufgrund der invertierenden Wirkung kann eine in Reihe geschaltete Induktivität in eine par-
allele Kapazität transformiert werden und umgekehrt. Allgemein ist eine frequenzunabhängige
Imagephase nicht realisierbar. Jeder Ansatz eines Impedanz- oder Admittanzinverters weist
eine frequenzabhängige Phase auf und stellt somit immer eine bandbegrenzte Approximation
eines idealen Inverters dar.
Eine der einfachsten Implementierungen eines Inverters ist eine Übertragungsleitung mit
der elektrischen Länge Θ = λ/4 und einer Wellenimpedanz K für einen Impedanzinverter
oder einer Wellenadmittanz J für einen Admittanzinverter. Diese Implementierung eignet
sich aufgrund der frequenzabhängigen elektrischen Länge der Übertragungsleitungen nur für
schmalbandige Filternetzwerke.
Abgesehen von λ/4-Übertragungsleitungen finden sich in der Literatur eine Vielzahl an
Schaltungen, die als Inverter fungieren und eine größere Bandbreite aufweisen. In Abbil-
dung 2.4 sind zwei Schaltungen von klassischen Impedanz- und Admittanzinvertern gezeigt.
Die Netzwerke in Abbildung 2.4 a und Abbildung 2.4 b zeigen eine Phasenverschiebung von
−90° beziehungsweise +90°. Die negativen Bauteilwerte in den Inverternetzwerken lassen
sich in den parallel oder in Serie geschalteten Resonatoren kompensieren [MJY80]. Für eine
steuerbare Implementierung eines Inverternetzwerkes werden die statischen positiven Reak-
tanzen durch abstimmbare Komponenten ersetzt. Für die Reaktanzen des Internetzwerkes
gilt, dass deren Betrag gleich ist. Hierdurch wird zum Beispiel die Resonanzfrequenz der
benachbarten Resonatoren durch eine steuerbare Koppelkapazität C und explizit durch die
zu kompensierenden negativen Kapazitäten −C verstimmt.
Schlussfolgernd lässt sich das diskrete Tiefpass-Netzwerk aus Abbildung 2.2 durch Einfügen
von Admittanzinvertern in eine Kaskade aus parallel geschalteten Kapazitäten umformen,
siehe Abbildung 2.5. Dieses Netzwerk weist das gleichen Übertragungsverhalten wie das des
J01 J12 J23 JNLg0 C1 C2 CN gN
Abbildung 2.5: Filternetzwerk eines durch Admittanzinverter umgeformten diskreten
Tiefpass-Netzwerks.
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ursprünglichen diskreten Tiefpass-Netzwerks auf. Die Inverterparameter ergeben sich für
















wobei g0 und gN die Quellen- beziehungsweise Lastadmittanz ist und Ck die Elementwerte
der parallel geschalteten Kapazitäten sind [Mat60]. Aus den Gleichungen (2.29) bis (2.31)
lässt sich erkennen, dass durch die Wahl des Inverterparameters J die Last- und Quelle-
nadmittanz sowie die reaktiven Bauelemente beliebig gewählt werden können, wobei die
Übertragungsfunktion unverändert bleibt. Eine Umformung mit Impedanzinvertern führt
zu einer Kaskade aus in Serie geschalteten Induktivitäten. Das Ersatzschaltbild solch einer
Kaskade und deren Inverterparameter findet sich in [MJY80].
2.2.2 Koppelmatrix
Durch die Einführung von Querkopplungen innerhalb einer Filterstruktur können zusätzliche
Übertragungsnullstellen in die Filterfunktion eingefügt werden und/oder der Phasengang im
Durchlassbereich linearisiert werden [Rho70a; Rho70b; Rho73; AW71]. An dieser Stelle soll
hervorgehoben werden, dass die Kopplungen zwischen Resonatoren entlang des Hauptpfades
als Interresonator-Kopplungen sowie die Kopplungen zwischen Resonatoren und der Quellen-
beziehungsweise Lastimpedanz als I/O-Kopplung bezeichnet werden. Die Koppelmatrix
stellt eine vollständige Repräsentation eines gekoppelten normalisierten Tiefpassfilters mit
allen möglichen Interresonator-, I/O- und Querkopplungen sowie einer direkten Kopplung
zwischen der Quellen- und Lastimpedanz dar. In Abbildung 2.6 ist ein multi-gekoppeltes
Filternetzwerk mit N Tiefpassfiltersektionen gezeigt. Zur Realisierung von asymmetrischen
Filterfunktionen müssen einzelne Resonatoren von der Mittenfrequenz des Filters verstimmt
werden [Bau57]. Hierzu wird in jeder Tiefpasssektion, bestehend aus einer Kapazität Ck,
eine zusätzliche frequenzunabhängige Suszeptanz Bk (engl. frequency-independent reactance,
FIR)1 eingefügt.
Die Admittanzmatrix Y ′ des Filternetzwerks in Abbildung 2.6 besitzt die Dimension
(N + 2)× (N + 2), wobei die erste Zeile und Spalte den Index S für die Quelle (engl. source)
und die letzte Zeile und Spalte den Index L für die Last (engl. load) trägt. Die Matrix Y ′
lässt sich in ihren reinen resistiven und reaktiven Teil aufspalten
Y ′ = G+ (sI + jm) = G+ Y (2.32)
1Die Abkürzung FIR wird sowohl für frequenzunabhängige Reaktanzen als auch für frequenzunabhängige
Suszeptanzen verwendet[Bau57; CKM18].
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Abbildung 2.6: Allgemeines Filternetzwerk mit Interresonator-, I/O- und Querkopplungen
mit der normalisierten Quellen- und Lastadmittanz GS beziehungsweise GL [Cam11]. © 2011
IEEE
wobei G nur die rein reellen Leitwerte der Quellen- und Lastimpedanz beinhaltet und der
Term Y = (U + jm) den reaktiven Teil bildet. Die Matrix U ist eine Diagonalmatrix mit
der Frequenzvariable s = jΩ, wobei die Einträge USS = ULL = 0 sind. Die Koppelmatrix
m =

0 mS1 . . . . . . mSN mSL







. . . . . . · ...
mNS mN1 . . . · BN mNL
mLS mL1 . . . . . . mLN 0

(2.33)
beinhaltet alle Interresonator-, I/O-Kopplungen, die direkte Kopplung zwischen der
Quellen- und Lastimpedanz sowie die Werte der Suszeptanz B auf der Hauptdiagona-
len [CKM18]. Die Werte auf der Hauptdiagonalen werden als Eigenkopplungen mii = Bi
bezeichnet. Diese Form der Matrix m wird im Allgemeinen als kanonische Koppelmatrix
bezeichnet, da sie die direkte Kopplung zwischen der Quellen- und Lastimpedanz beinhaltet.
Koppelmatrizen sind immer symmetrisch, da die betrachteten Filternetzwerke reziprok
sind.
Es existieren verschiedene Repräsentationen von kanonischen Koppelmatrizen, wobei
die transversale N+2 Koppelmatrix Vorteile bei der Anwendung von Ähnlichkeitstrans-
formationen besitzt [Cam03]. Eine vollbesetzte Koppelmatrix ist in vielen Fällen in einer
physikalischen Implementierung nicht realisierbar. Durch Ähnlichkeitstransformationen kann
die Koppelmatrix in eine Form mit einer minimalen Anzahl an Kopplungen überführt werden,
die sich für eine physikalische Implementierung besser eignet. Die transversale N+2 Kop-
pelmatrix bildet ein kanonisches, transversales Filternetzwerk mit N parallel geschalteten
Tiefpassfiltersektionen erster Ordnung ab, die ausschließlich eine Kopplung zur Quellen-
und Lastimpedanz jedoch keine Interresonator-Kopplungen besitzen. Zusätzlich besitzt das
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Filternetzwerk die direkte Kopplung mSL zwischen der Quellen- und Lastimpedanz, siehe
Abbildung 2.7. Folglich ergibt sich die transversale N+2 Koppelmatrix zu
m =

0 mS1 mS2 . . . mSN mSL







. . . . . . 0
...
mNS 0 . . . 0 mNN mNL
mLS mL1 . . . . . . mLN 0

, (2.34)
wobei alle Interresonator-Kopplungen Null sind und somit eine einfache Transformation zu
anderen Matrixformen durch Ähnlichkeitstransformationen ermöglicht wird [CKM18].
Im folgenden wird die Synthesemethode der transversalen N+2 Koppelmatrix nach Came-
ron et al. [CKM18] beschrieben. Alle Kapazitäten der Tiefpasssektionen sind normalisiert
Ck = 1, wobei nur s = jΩ übrig bleibt und Bk = −λk einen möglichen Frequenzversatz von
der Mittenfrequenz f0 des Filters beschreibt.
Zur Synthese der Koppelmatrix wird die Admittanzmatrix Y zum einen aus dem Filternetz-
werk in Abbildung 2.7 b gebildet und zum anderen aus den charakteristischen Polynomen
abgeleitet. Nachfolgend können die Beziehungen zwischen dem Filternetzwerk und den
charakteristischen Polynomen durch einen Koeffizientenvergleich hergestellt werden.
Die ABCD-Transfermatrix einer k-ten Tiefpassfiltersektion in Abbildung 2.7 b mit den


























Abbildung 2.7: (a) Kanonisches, transversales Filternetzwerk mit N Tiefpassfiltersektionen
und einer direkten Kopplung zwischen der Quellen- und Lastimpedanz mSL (b) k-te Tiefpass-
filtersektion mit den I/O-Kopplungen mSk zur Quellenimpedanz und mkL zur Lastimpedanz,
der frequenzunabhängige Suszeptanz Bk und der Kapazität Ck [Cam03]. © 2003 IEEE
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Die Admittanzmatrix einer einzelnen Tiefpassfiltersektion ergibt sich folglich durch Umfor-














Die Admittanzmatrix Y N des kanonischen, transversalen Filternetzwerks in Abbildung 2.7
ergibt sich aus der Parallelschaltung von N Tiefpassfiltersektionen und der direkten Kopplung
mSL zwischen der Quellen- und Lastimpedanz















Im Folgenden wird die Admittanzmatrix Y N des kanonischen, transversalen Filternetz-
werks durch die charakteristischen Polynome bestimmt. Zu Beginn wird die Transfermatrix










wobei die Einträge das gemeinsame Nennerpolynom P (s)/ε besitzen. Die Polynome An(s),
Bn(s), Cn(s) und Dn(s) leiten sich aus den Streuparametern und deren Beziehung zu den
charakteristischen Polynomen, wie im Anhang A beschrieben, ab.
Folglich ergeben sich die Admittanzparameter eines Zweitors mit einer normierten Quellen-
und Lastimpedanz von 1Ω unter Verwendung der allgemeinen Beziehungen zwischen









[BK64]. Durch eine Partialbruchzerlegung der Gleichung (2.39) und (2.40) ergeben sich
deren Residuen r21k und r22k sowie die rein reellen Eigenwerte λk [AW71; Cam03]. Die
























wobei die reelle Konstante K0 = 0 ist. Ausgenommen davon sind kanonische Filterfunktionen
mit nTZ = N . In diesem Fall muss die Konstante gesondert bestimmt werden, was in diesem
Kontext nicht näher betrachtet wird. Die genaue Vorgehensweise ist in der einschlägigen
Literatur beschrieben [CKM18].
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Durch einen Koeffizientenvergleich zwischen Gleichung (2.41) und (2.37) ergeben sich
Ck = 1 und Bk ≡ mkk = −λ, (2.42)










mit dem Index k = 1, 2, . . . ,N . Nach der abgeschlossenen Synthese besitzt die Matrix die
Gestalt der Matrix in (2.34).
Für eine physikalische Implementierung ist die Gestalt der transversalen N+2 Koppelma-
trix nicht geeignet und muss durch die Anwendung von Ähnlichkeitstransformationen in eine
geeignete Form überführt werden. Die bekanntesten Formen sind die Folded- [Cam99] und
Arrow-Form [Bel82], die eine kanonische Filterfunktion mit nTZ = N Übertragungsnullstellen
abbilden können. Weitere Konfigurationen sind zum Beispiel die Cul-de-Sac- [Cam03; Fat07],
Trisections- [Lev76] oder Pfitzenmaier-Form [Pfi77; CR80]. Diese Formen besitzen Vorteile
bei der Isolation zwischen Eingang und Ausgang, die sich direkt auf die Dämpfung im
Sperrbereich auswirken. Jedoch sind diese genannten Formen in der Position der Übertra-
gungsnullstellen und/oder in deren Anzahl limitiert. Nach der Ähnlichkeitstransformation
bleiben die Eigenvektoren und Eigenwerte der Matrix erhalten, sodass die transformierte
Matrix die gleichen Transfer- und Reflexionseigenschaften wie die ursprüngliche Matrix
aufweist. Die Transformationssequenzen für die einzelnen Konfigurationen finden sich in der
einschlägigen Literatur [CHR02; Gan00; CR80].
Filternetzwerke, die der transformierten Koppelmatrix entsprechen, lassen sich durch einen
ungerichteten Graph bestehend aus Knoten und Verbindungen darstellen. In Abbildung 2.8
ist der Graph für ein kanonisches Filternetzwerk 6. Ordnung in der Folded-Form dargestellt.
Die Knoten des Graphs repräsentieren hierbei zum einen die Resonatoren und zum anderen
die nicht resonanten Knotenpunkte des Filternetzwerks, in diesem Fall die Quellen- und
Lastimpedanz. Die Verbindungen zwischen den Knoten stellen die Interresonator-, I/O- und
Querkopplung entsprechend der Koppelmatrix zwischen den resonanten und nicht resonanten
Knoten dar.






Abbildung 2.8: Graph eines kanonischen Filternetzwerkes sechster Ordnung in der Folded-
Form.
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Skalierung der Koppelmatrix
Nachdem die normalisierte Koppelmatrix für eine entsprechende Filtercharakteristik berech-
net ist, muss diese im nächsten Schritt in den gewünschten Frequenzbereich transformiert
werden. An dieser Stelle wird die Transformation in den Bandpassbereich angestrebt. Hierfür
wird die normalisierte Mittenfrequenz Ωc auf die Mittenfrequenz ω0 in der Bandpass-Ebene
verschoben und die Bandbreite auf die obere und untere Grenzfrequenz ω2 beziehungsweise













ω1ω2 die Mittenfrequenz und ω die Frequenzvariable in der Bandpass-Ebene ist.
Für einen Bandpassfilter mit einer definierten Mittenfrequenz f0 = ω0/2π und Bandbreite
B werden die denormalisierten Koppelfaktoren kij verwendet. Physikalisch entspricht der
Koppelfaktor kij dem Verhältnis zwischen gekoppelter und gespeicherter Energie zwischen
den Resonatoren mit den Indizes i und j. Die Resonatoren sind durch das H-Feld und das
E-Feld gekoppelt, so dass der Kopplungskoeffizient aus einem elektrischen und magnetischen
Kopplungskoeffizienten kE,ij und kM,ij besteht:
kij = kE,ij ± kM,ij . (2.47)
Die magnetische und elektrische Kopplung können je nach Koppelsstruktur und Feldver-
teilung auf den Resonatoren ein unterschiedliches Vorzeichen besitzen. Demnach können
sich die elektrische und magnetische Kopplung in bestimmten Koppelstrukturen konstruktiv
oder destruktiv überlagern [HL98]. Die Kopplung zwischen Resonatoren und der nicht-
resonanten Quellen- oder Lastimpedanz wird mit dem externen Gütefaktor Qe angegeben.














wobei B∆ = Bf0 die relative Bandbreite ist. Für symmetrische Filter entspricht die Mittenfre-
quenz f0 der Resonanzfrequenz fres der gekoppelten Resonatoren.
Ein rekonfigurierbarer Bandpassfilter ist ein Filter mit variabler Mittenfrequenz f0
und/oder Bandbreite B. Idealerweise sollte sich die zugrunde liegende Filter-Charakteristik
nicht ändern. Damit die Filter-Charakteristik über die Abstimmbereiche der Mittenfrequenz
und Bandbreite erhalten bleibt, muss die normalisierte Kopplungsmatrix m konstant sein.
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mit der oberen f0,max und unteren f0,min Grenzfrequenz und das Bandbreitenintervall
IB ≡
[
B ∈ R+, Bmin ≤ B ≤ Bmax
]
(2.51)
mit der oberen Bmax und unteren Bmin Intervallgrenze. Für ein gegebenes Mittenfrequenz-
und Bandbreitenintervall und eine definierte Filter-Charakteristik ergeben sich mit den
normierten Koppelfaktoren mij die Abstimmbereiche sowohl der Interresonator-Kopplungen
als auch die externen Gütefaktoren. Die Abstimmbereiche der Interresonator-Kopplung
ergeben sich nach Gleichung (2.48) und die Abstimmbereiche der externen Gütefaktoren
nach Gleichung (2.49). Hierzu müssen für das rekonfigurierbaren Filter die Koppelstrukturen
gefunden werden, die für ein gegebenes Intervall If0 und IB die geforderten Bereiche der
Interresonator-Kopplungen und externen Gütefaktoren abdecken.
Die Mittenfrequenzabstimmung wird erzielt, indem die Resonanzfrequenz jedes Resonators
im Filternetzwerk verschoben wird. Dabei muss ein steuerbarer Resonator gefunden werden,
der das geforderte Mittenfrequenzintervall abdeckt.
2.3 Extraktion des externen Gütefaktors und der
Interresonator-Kopplung
Zur Realisierung einer gewünschten Filterfunktion mit den entsprechenden externen Gütefak-
toren Qe und Interresonator-Kopplungen kij muss deren Beziehung zu einer physikalischen
Struktur bestimmt werden. In diesem Abschnitt werden unterschiedliche Methoden zur
Extraktion des externen Gütefaktors sowie der Interresonator-Kopplung aus den simulierten
oder gemessenen Streuparametern von Koppelstrukturen behandelt.
2.3.1 Externer Gütefaktor
Im allgemeinen Fall ist der erste und N -te Resonator über seine jeweilige I/O-Kopplung mit

















Abbildung 2.9: (a) Ersatzschaltbild eines gekoppelten verlustlosen Resonators R1, (b)
exemplarischer Gruppenlaufzeitverlauf τS11 eines gekoppelten Resonators.
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Charakteristik muss die I/O-Kopplung eine definierte Last GL auf den Resonator R1 ausüben,
sodass die benötigte externe Güte Qe erreicht werden kann. Das Ersatzschaltbild eines
einzelnen Resonators mit der externen Last GL ist in Abbildung 2.9 gezeigt. Die externe Güte
eines verlustlosen Resonators kann unter Verwendung des Phasen- und Amplitudengangs




mit ∆f±90° = f−90° − f+90°, (2.52)
berechnet werden [Hon11]. Hierbei ist f0 die Mittenfrequenz und ∆f±90° ist die ±90°-
Bandbreite. In der Theorie liegt die Phasenreferenzebene direkt am Resonator auf der
Referenzebene I-I′. Jedoch liegt die Phasenreferenzebene in der Simulation beziehungsweise
der Messung aufgrund von zusätzlichen Leitungselementen von der idealen Referenzebene I-I′
verschoben bei der Referenzebene M-M′. Die Differenz zwischen den Referenzebenen führt zu
einem unbekannten Phasenversatz Φoff und somit zu Ungenauigkeiten in der Berechnung des
externen Gütefaktors [Hsu+02]. Der Phasengang lässt sich aufteilen in einen Resonatoranteil
Φres und einen linearen Phasenversatz Φoff
ΦS11(f) = Φres(f)− Φoff(f) = Φres(f)− 2πfτ0. (2.53)
Dabei ist 2πfτ0 > 0 ein linearer Phasenversatz, der weitgehend durch die unvermeidbaren
Leitungssegmente zwischen der Phasenreferenzebene und der I/O-Kopplung erzeugt wird.
Im Falle eines unbekannten Phasenversatzes ist es einfacher, den externen Gütefaktor Qe
über die Gruppenlaufzeit τres bei Resonanz zu bestimmen, die durch den Resonator bei der











= τres(f0) + τ0. (2.55)
Die Gruppenlaufzeit τres besitzt ihr Maximum bei der Mittenfrequenz f0 und nähert sich
für Frequenzen f  f0 Null. Folglich ergibt sich τres
τres(f0) ≈ τS11(f0)− τS11(foff), (2.56)
wobei foff eine Frequenz abseits der Mittenfrequenz f0 ist. Beide τS11(f0) und τS11(foff) bezie-
hen sich auf die Gruppenlaufzeit des gemessenen und/oder simulierten Reflexionskoeffizienten
S11.
2.3.2 Interresonator-Kopplung
Die Extraktion der Interresonator-Kopplung zwischen zwei Resonatoren kann im synchron
und asynchron abgestimmten Fall betrachtet werden. In diesem Abschnitt wird im Hin-
blick auf symmetrische Filter der synchrone Fall dargestellt, in dem beide gekoppelten
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Abbildung 2.10: (a) Ersatzschaltbild von zwei synchron abgestimmten Resonatoren R1 und
R2 mit einer elektrischen Kopplung und der Symmetrieebene T-T′, (b) Transmissionskoeffi-
zient |S21| mit den Eigenfrequenzen fe und fm [Hon11].
Resonatoren die gleiche Mittenfrequenz besitzen. Die Beziehungen für den asynchronen
Fall finden sich in [Hon11]. Eine analytische Berechnung der Interresonator-Kopplung zwi-
schen Leitungsresonatoren oder Hohlraumresonatoren ist nur unzureichend möglich. Deshalb
wird der Koppelfaktor aus den durch Vollwellensimulationen oder Messungen gewonnen
Streuparametern berechnet.
In Abbildung 2.10a ist das Ersatzschaltbild von zwei elektrisch gekoppelten identischen
verlustfreien Resonatoren R1 und R2 gezeigt. Die elektrische Kopplung ist durch einen
Admittanzinverter J modelliert. Unter Verwendung der Symmetrieebene T-T′ und Einsetzen
























Für eine magnetische Kopplung werden zwei synchron abgestimmte Resonatoren mit einem
Impedanzinverter gekoppelt. Die Eigenfrequenzen fm und fe ergeben sich unter Verwendung
der Symmetrieebene und den Stetigkeitsbedingungen [Hon11]. In physikalischen Imple-
mentierungen und besonders bei gekoppelten Leitungsresonatoren treten magnetische und
elektrische Kopplung gemeinsam auf und werden allgemein als eine gemischte Kopplung







= kE ± kM (2.60)
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wobei Lm die Induktivität des Impedanzinverters bezeichnet. Abhängig von der Anordnung
der Resonatorpaare können sich elektrische und magnetische Koppeleffekte destruktiv oder
konstruktiv überlagern. Die Eigenfrequenzen einer Struktur aus zwei synchron abgestimm-
ten gekoppelten Resonatoren kann aus zum einen aus den gemessenen oder simulierten
Streuparametern erfolgen, wobei auf eine schwache externe Kopplung bei der Messung oder
Simulation geachtet werden muss. Zum anderen können die Eigenfrequenzen durch die Be-
rechnung der Eigenmoden der Koppelstruktur bestimmt werden. In Abbildung 2.10b ist der
Transmissionskoeffizient einer gekoppelten Resonatorstruktur gezeigt. In dem Graph lassen
sich die Eigenfrequenzen deutlich erkennen. Die Zuordnung der Eigenfrequenzen erfolgt in
der Simulation durch Einfügen der Stetigkeitsbedingung für das E-Feld beziehungsweise das
H-Feld an der Symmetrieebene T-T′ [Hon11].
In Bezug auf steuerbare Filter unter der Verwendung von Varaktoren wird die elektrische
Komponente der Kopplung zur Steuerung des Koppelfaktors verwendet. Der magnetische
Anteil kann durch geeignete Dimensionierung der Koppelstruktur zur Korrektur des absoluten
Wertebereichs der Koppelstärke verwendet werden.
2.3.3 Extraktion der Koppelmatrix
Die in den vorangegangenen Abschnitten 2.3.1 und 2.3.2 behandelten Verfahren zur Extrak-
tion des externen Gütefaktors beziehungsweise der Interresonator-Kopplung betrachten die
Koppelstrukturen isoliert von der restlichen Filterstruktur. Dabei werden die wechselseitigen
Einflüsse der gekoppelten Filtersektionen vernachlässigt. In diesem Abschnitt werden die
Koppelfaktoren aus den gemessenen oder simulierten Streuparametern des gesamten Filter-
netzwerks extrahiert. Hierzu müssen die charakteristischen Polynome P (s), F (s) und E(s)
aus den Streuparametern approximiert werden und anschließend die Koppelmatrix berechnet
werden. Zur Extraktion der Streuparameter wird die Cauchy-Methode aus [LSP02; LSP04]

























beschrieben, wobei die Anzahl an Übertragungsnullstellen nTZ ≤ N ist. Auf die Korrektur















zurückgegriffen wird [MT06]. Nach diesem Ansatz müssen nur die Koeffizienten a(1)k und a
(2)
k
bestimmt werden. Die Koeffizienten lassen sich durch Anwenden der Methode der kleinsten
Quadrate und einer QR-Zerlegung bestimmen [LSP02]. Die Koeffizienten bk berechnen sich
durch den Energieerhaltungssatz und Anwenden der Alternating-Pole-Methode [CKM18;
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RA80]. Für verlustlose Streuparameter kann die Cauchy-Methode direkt angewendet werden.
Für verlustbehaftete Filterstrukturen müssen in einem ersten Schritt die Verluste modelliert
werden, da die Koppelmatrix nur für verlustfreie Filternetzwerke definiert ist. In [Mac10]
wird eine modifizierte komplexe Bandpass-Tiefpass-Transformation eingeführt, in der die














wobei s′ die optimierte komplexe Tiefpassfrequenz ist und ω die Bandpassfrequenz ist. Die
Transformation verschiebt die Nullstellen der verlustbehafteten Polynome innerhalb der
linken s-Halbebene, um eine verlustlose Filterfunktion zu erhalten. Die unbelastete Güte
Qu wird in einem iterativen Optimierungsprozess bestimmt. Die Basis der Optimierung ist
der Vergleich zwischen den verlustbehafteten und den approximierten Streuparametern aus
den extrahierten charakteristischen Polynomen [Mac10]. Unter Verwendung einer geeigneten
Kostenfunktion für die Optimierung lassen sich die charakteristischen Polynome sowie die
Koppelmatrix für nicht optimal abgestimmte Filternetzwerke extrahieren. Dies ist insbe-
sondere für die Extraktion der Koppelfaktoren für den Entwurf und das Abstimmen von
rekonfigurierbaren Filtern von großer Bedeutung. Nachdem die verlustfreien charakteristi-
schen Polynome gefunden sind, kann die normalisierte Koppelmatrix nach dem Verfahren
in Abschnitt 2.2.2 berechnet werden [CKM18]. In einigen Fällen besitzt die Koppelmatrix
Einträge für Kopplungen, die im Entwurf nicht vorhanden sind, jedoch in der physikalischen
Realisierung, z. B. aufgrund von parasitären Streukopplungen, existieren.
Unter Verwendung der gemessenen Mittenfrequenz f0 und Bandbreite B können die
denormalisierten Koppelfaktoren nach Gleichung (2.48) und (2.49) bestimmt werden. In
Bezug auf rekonfigurierbare Filter können die Abstimmbereiche der einzelnen steuerbaren
Koppelstrukturen unter Zuhilfenahme von Vollwellensimulationen auf Basis der simulierten
Streuparameter berechnet werden.
Ein weiterer Aspekt dieses Verfahrens ist die Rekonfiguration eines abstimmbaren Filter-
netzwerks zu einer neuen Filterkonfiguration. Für ein kontinuierlich abstimmbares Filter-
netzwerk existieren unendlich viele mögliche Konfigurationen der Koppelfaktoren innerhalb
des Abstimmbereichs. Folglich ist zum einen die Aufnahme von Lookup-Tabellen mit einem
immensen Aufwand verbunden. Zum anderen ist neben einer umfangreichen Speicherka-
pazität für die Lookup-Tabelle keine adaptive Anpassung der einzelnen Konfigurationen
an Umwelteinflüssen wie z. B. aufgrund von Temperaturschwankungen möglich. Durch die
Extraktion der Koppelmatrix aus den Streuparametern lässt sich die aktuelle Filterkon-
figuration bestimmen und ein geschlossener Regelkreis aufbauen. Somit lassen sich die
unterschiedlichen Filterkonfiguration einstellen und Umwelteinflüsse oder Veränderungen
aufgrund von Degeneration kompensieren.
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konstanter Filter-Charakteristik
Eine besondere Herausforderung für moderne Transceiver stellt die große Anzahl an un-
terschiedlichen Diensten und Frequenzbändern dar. Heutige Implementierungen begegnen
diesen Anforderungen mit fest vordefinierten parallelen Sende- und Empfangspfaden. Ins-
besondere werden in solchen Implementierungen Filterbänke mit einer festen Anzahl an
vordefinierten Filterfunktionen eingesetzt. Für jede gewünschte Servicespezifikation bzw. je-
des Frequenzband sind dabei jeweils ein Filternetzwerk, Schalter und ein dedizierter Pfad im
Verteilnetzwerk notwendig. Diese Implementierung verhindert eine flexible Rekonfiguration
des HF-Frontends auf neue Frequenzbänder und Spezifikationen. Eine Schlüsselkomponente
für zukünftige flexible HF-Frontends stellt das vollständig rekonfigurierbare Filter dar.
Für diese rekonfigurierbare Filter wird neben einer kontinuierlich abstimmbaren Mittenfre-
quenz und Bandbreite eine definierte equiripple Filter-Charakteristik innerhalb des gesamten
Abstimmbereichs gefordert. Dies ist darin begründet, dass bei modernen Modulationsverfah-
ren, insbesondere für digitale Mehrträger-Modulationsverfahren z. B. OFDM, eine definierte
equiripple Filter-Charakteristik für einen minimalen Fehlervektorbetrag (engl. error vector
magnitude, EVM ) von großer Relevanz ist [Pim+99; CKM18].
Weiterhin führt die stetig wachsende Anzahl an drahtlosen Kommunikationsdiensten
und die immer effizienteren Nutzung des zur Verfügung stehenden elektromagnetischen
Spektrums zu einer sinkenden Bandbreite des Schutzbands (engl. guard band) zwischen den
einzelnen Frequenzbändern. Dies erfordert zur Filterung der Frequenzbänder hoch selektive
Bandpassfilter mit steilen Filterflanken und folglich geringer Transition-Bandbreite. Eine
Erhöhung der Flankensteilheit kann einerseits durch eine Erhöhung der Filterordnung auf
Kosten der Einfügedämpfung und einer steigenden Komplexität insbesondere für steuerbare
Filternetzwerke erreicht werden. Andererseits können durch Querkopplungen zwischen Reso-
natoren, wie in Abschnitt 2.2 beschrieben, Übertragungsnullstellen zu endlichen Frequenzen
hin verschoben werden. Somit führen Querkopplungen zu hoch selektiven Filterfunktio-
nen, ohne zusätzliche verlustbehaftete steuerbare Resonatoren und Komponenten in das
Filternetzwerk einzubringen.
Rekonfigurierbare Filter können unter Verwendung unterschiedlicher Technologien, steu-
erbarer Komponenten und Materialien realisiert werden. In diesem Kapitel werden daher
zunächst die bekanntesten Technologien zur Realisierung von rekonfigurierbaren Filtern
vorgestellt und deren Vor- und Nachteile diskutiert. In Abschnitt 3.2 schließt der Entwurf
und die Synthese von vollständig rekonfigurierbaren Bandpassfiltern an. Dies bildet den
Schwerpunkt des Kapitels. Hierzu werden einzelnen abstimmbaren Filterkomponenten zur
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Realisierung rekonfigurierbarer Filter vorgestellt. Darauf aufbauend wird im Weiteren ein
vollständig rekonfigurierbarer Allpol-Bandpassfilter untersucht. Hierbei wird neben einer kon-
tinuierlich abstimmbaren Mittenfrequenz, Bandbreite und konstanter Filter-Charakteristik
der Fokus auf eine hohe Abstimmbarkeit der absoluten Bandbreite gelegt. In einem weiteren
Schritt wird ein vollständig rekonfigurierbarer quergekoppelter Bandpassfilter vorgestellt.
Dieser besitzt für eine hohe Flankensteilheit zwei zu endlichen Frequenzen hin verschobene
Übertragungsnullstellen, die symmetrisch um den Durchlassbereich platziert sind. Abschlie-
ßend werden die Ergebnisse zusammengefasst und mit anderen Arbeiten in der Literatur
verglichen und eingeordnet.
3.1 Technologien für rekonfigurierbare Filter
Heutzutage gibt es eine große Auswahl an unterschiedlichen Technologien zur Implemen-
tierung kontinuierlich abstimmbarer Filter. Für planare Filterstrukturen lassen sich diese
Technologien für die Realisierung von variablen Kapazitäten, sogenannten Varaktoren,





wobei ε0 die elektrische Feldkonstante, εr die relative Permittivität des Materials, A die Fläche
der Kondensatorplatten und d den Abstand zwischen den Kondensatorplatten beschreibt.
Die Kapazität des Varaktors lässt sich zum einen durch das Verhältnis A/d und zum anderen
durch die vom Material abhängige relative Permittivität εr einstellen. Übergreifend lassen
sich die Technologien zur Steuerung von Hochfrequenz-Komponenten, unter anderem von
Varaktoren, in die zwei Klassen geometrisches Abstimmen und funktionale Materialien
einordnen. So gehören zum Beispiel Mikro-Elektro-Mechanische-Systeme (engl. micro-electro-
mechanical systems, MEMS ), Halbleiter-Varaktoren und mechanisches Abstimmen der
Resonatoren zu der Klasse der geometrischen abstimmbaren Komponenten. Ferroelektrische
Materialien, ferrimagnetische Materialien und Flüssigkristalle gehören zu der Klasse der
funktionalen Materialien. Für Varaktoren bedeutet dies im Einzelfall folgendes: Die Klasse
des geometrischen Abstimmens bezieht sich auf die Steuerung der Kondensatorplattenfläche
A und/oder deren Abstand d zueinander. Die Klasse der funktionalen Materialien bezieht
sich auf die Technologien, die eine steuerbare relative Permittivität εr ermöglichen. Bis
zum jetzigen Zeitpunkt ist keine Technologie vorhanden, die eine holistische Lösung für
die Anforderungen an rekonfigurierbare Filter bietet. Die einzelnen Technologien besitzen
jeweils Vor- und Nachteile in Bezug auf Verluste, Gütefaktor, Linearität, Abstimmbarkeit,
Reaktionszeit, Arbeitsfrequenz, Leistungstragfähigkeit, Leistungsaufnahme, Zuverlässigkeit
und Platzbedarf. In Tabelle 3.1 ist ein Überblick über die bekanntesten Technologien zum
geometrischen Abstimmen und der funktionalen Materialien gegeben, die im Folgenden kurz
dargestellt werden.
Historisch ist das mechanische Abstimmen von Filternetzwerken das erste Konzept, das
eingesetzt wurde. Dies findet hauptsächlich in der Hohlleitertechnik Anwendung und besitzt
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Tabelle 3.1: Technologien für die Realisierung von rekonfigurierbaren Filtern





























Mechanik MEMS Halbleiter Ferrite Ferroelektrika Flüssigkristalle
YIG BST-Dickfilm BST-Dünnfilm
Steuerung der Geometrie Geometrie RLZ Permeabilität Permittivität Orientierung
Steuerspannung < 50V < 200V < 15V > 200V < 30V < 200V
Reaktionszeit s bis min µs bis ms ns ms ps s bis min
Linearität sehr hoch moderat niedrig moderat hoch moderat hoch
Leistungverträg. sehr hoch hoch niedrig moderat hoch moderat hoch
Energieverbrauch sehr hoch hoch niedrig sehr hoch niedrig niedrig niedrig
Frequenzbereich < 300GHz < 300GHz < 77GHz < 50GHz < 10GHz < 3GHz > 10GHz
neben einer hohen Abstimmbarkeit, Leistungstragfähigkeit und Linearität den höchstmögli-
chen Gütefaktor von über 5000 [Sin+18]. In Hohlleitertechnik können komplexe Filterstruk-
turen realisiert werden, die eine vollständige Rekonfiguration der Mittenfrequenz, Bandbreite
sowie einer konstanten Filter-Charakteristik im Abstimmbereich ermöglichen [Arn17]. Jedoch
besitzen mechanische Konzepte neben möglichen mechanischem Verschleiß und mechani-
schem Versagen einen hohen Platz- und Energiebedarf für die Aktoren, die zumeist aus
Schrittmotoren und zusätzlichen Getriebeteilen bestehen.
Die Entwicklung der Halbleitertechnik und damit einhergehend die Entwicklung von
Prozesstechniken für Strukturen im Nanometerbereich ermöglichte eine Miniaturisierung von
mechanischen Systemen, den sogenannten Mikro-Elektro-Mechanischen-Systemen [Fuj97].
MEMS können als Schalter oder als kontinuierlich abstimmbare Varaktoren implementiert
werden. Diese finden sich hauptsächlich als kontinuierlich steuerbare Elemente in Mikro-
streifenleitungsfiltern [Oce+06] und in SIW-Filtern (engl. substrate integrated waveguide,
SIW ) [SAE11] oder als Schalter in Filterbänken [Rei+05; RM01; Bro98]. Auf der einen
Seite bieten MEMS eine hohe Linearität, Leistungstragfähigkeit [DR03] und geringe Verluste
[ER10]. Auf der anderen Seite zeigen elektrothermisch gesteuerte Varaktoren langsame
Reaktionszeiten und einen hohen Stromverbrauch [BMG15] und elektrostatisch gesteuerte
Varaktoren nur eine geringe Abstimmbarkeit [Reb03]. Weiterhin leiden MEMS, wie alle
mechanischen Komponenten, unter mechanischer Degeneration und garantieren somit nur
eine begrenzte Anzahl an Abstimmzyklen.
Halbleiter-Varaktoren finden sich heute in Systemen von DC bis zu Radaranwendungen
bei 77GHz [Tri+10]. Allgemein werden Halbleiter-Varaktoren in Sperrrichtung betrieben.
Die Weite der Raumladungszone lässt sich mit dem Abstand d zweier Kondensatorplatten
gleichsetzen. Mit einer steigenden Sperrvorspannung steigt die Weite der Raumladungszone
und einhergehend sinkt die Varaktorkapazität. Die minimale Varaktorkapazität ist durch die
maximale Sperrvorspannung gegeben, die zu einem Durchbruch des Halbleiter-Varaktors
führt [NS68]. Halbleiter-Varaktoren zeichnen sich durch hohe Abstimmbarkeit von bis zu
90% und geringen Reaktionszeiten im Bereich von Nanosekunden aus, sind jedoch aufgrund
einer geringen Leistungstragfähigkeit und einer intrinsisch niedrigen Linearität in ihrem
Anwendungsbereich limitiert [HBD10; NS68]. Die Balance zwischen Linearität, Gütefaktor,
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Durchbruchspannung und der Abstimmbarkeit lassen sich über das verwendete Dotierungs-
profil [KPO71] einstellen und hinsichtlich einer angestrebten Anwendung optimieren. Darüber
hinaus kann die Linearität und Leistungstragfähigkeit der Halbleiter-Varaktoren durch un-
terschiedliche Konfiguration von zwei oder mehr einzelnen Dioden, in z. B. anti-serieller oder
anti-paralleler Verschaltung, verbessert werden [Hua+10; MS75].
Neben den zuvor diskutierten Technologien zum geometrischen Abstimmen werden im
Folgenden die bekanntesten funktionalen Materialien dargestellt.
Eines der etabliertesten funktionalen Materialien für rekonfigurierbare Filter ist das ferrima-
gnetische Material Yttrium-Eisen-Granat (engl. yttrium iron garnet, YIG). Rekonfigurierbare
Filter auf Basis dieses Materials werden allgemein als YIG-Filter bezeichnet [Rös71]. Diese
Filter zeigen eine hohe Abstimmbarkeit über mehrere Oktaven und einen Gütefaktor von
über 1000 [Aig+07; Rös77]. Jedoch liegt der Energieverbrauch für das magnetische Steuerfeld
bei über 1W und die Reaktionszeit im Bereich von Millisekunden. YIG-Filter sind sehr
sensitiv gegenüber Temperaturschwankungen, und benötigen für einen optimalen Betrieb eine
Temperaturstabilisierung [HAR11; Tsu83]. Diese Filter finden hauptsächlich Anwendung in
der Messtechnik als steuerbare Eingangsfilter oder in spannungsgesteuerten Oszillatoren.
Flüssigkristalle zeigen für den Frequenzenbereich oberhalb von 10GHz hervorragende
Eigenschaften, insbesondere in Bezug auf Verluste und Linearität [Pol+20; Mau+18]. In den
letzten Jahren konnten kontinuierlich abstimmbare Hohlleiterfilter [Fra+14] und SIW-Filter
[Pra+15] unter Verwendung von Flüssigkristallen demonstriert werden.
Für Anwendungen unterhalb von 10GHz besitzen ferroelektrische Materialien und insbe-
sondere Barium-Strontium-Titanat (BST) ein hohes Potential. Das ferroelektrische Material
weist eine feldstärkeabhängige Polarisation auf, die eine kontinuierliche Steuerung der re-
lativen Permittivität εr über die anliegende Steuerspannung ermöglicht. BST besitzt eine
Reaktionszeit im Bereich von Pikosekunden und eine Abstimmbarkeit im Bereich zwischen
50% und 80% [Bao+08; Wie17; Koh16]. So lassen sich steuerbare Varaktoren in plana-
rer Aufbauweise als Interdigital-Kondensator (engl. inter digital capacitor, IDC ) und in
2,5D-Aufbauweise als Metal-Isolator-Metal-Kondensator (engl. metal-insulator-metal, MIM )
realisieren. Das BST-Material lässt sich als Dünnfilm oder Dickfilm verarbeiten und bietet
dementsprechend unterschiedliche Vor- und Nachteile.
Die BST-Dünnfilme werden unter Verwendung von unterschiedlichen Vakuumprozessen
wie dem Magnetron-Sputtern [GA16], der Laserdeposition oder der metallorganischen che-
mischen Gasphasenabscheidung [Bur+00] hergestellt. In diesen Prozessen lässt sich die
Schichtdicke des BST-Films für MIM-Varaktoren sehr genau einstellen. Dies resultiert in sehr
geringen Toleranzen der Varaktorkapazität. Die resultierende Filmdicke liegt typischerweise
im Bereich von Hunderten von Nanometern. Somit können die benötigten Feldstärken für
eine Vollaussteuerung des BST-Dünnfilms mit geringen Vorspannungen unter 30V erreicht
werden. Folglich ist die Linearität eines einzelnen Varaktors erwartungsgemäß gering. Die Li-
nearität und Leistungstragfähigkeit eines Varaktors lässt sich erhöhen, indem die anliegende
HF-Spannung auf eine Reihenschaltung aus mehreren Varaktoren aufgeteilt wird. Jedoch
nimmt mit einer steigenden Anzahl die Reaktionszeit des gesamten Varaktors ab [Fu+06].
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Ein Hauptnachteil von BST-Dünnfilmen ist die Anregung von akustischen Resonanzen, die
den Arbeitsfrequenzbereich limitieren [Gha+16].
BST-Dickfilme werden bei Temperaturen über 1100 °C gesintert und beschränken somit
die Varaktoren auf planare IDC-Implementierungen. Für die Realisierung von MIM- und
Mehrlagenstrukturen wurde in den letzten Jahren BST-Kompositmaterial entwickelt und
für Niedertemperatur-Einbrand-Keramiken (engl. low temperature co-fired ceramics, LTCC )
optimiert [Koh16]. In dieser Arbeit wird das BST-Kompositmaterial (BST–ZnO–B2O3)
verwendet. Durch eine zusätzliche Dotierung des BST-Materials können die dielektrischen
Eigenschaften, Verluste sowie Abstimmbarkeit eingestellt werden [Zho+09]. So lässt sich
die relative Permittivität εr sowie die Abstimmbarkeit durch Beimischung von Kupfer-
Fluor-Verbindungen (Cu–F) erhöhen. Details zur Herstellung des BST-Materials finden
sich in [Koh16]. Aufgrund von Toleranzen bei der Herstellung des BST-Films besitzen die
BST-Dickfilm-Varaktoren höhere Toleranzen der Varaktorkapazität im Vergleich zu BST-
Dünnfilm-Varaktoren. Mit steigender Filmdicke nimmt die benötigte Steuerspannung zu und
einhergehend steigt die Linearität und Leistungstragfähigkeit des Varaktors an [Pre+15].
Aufgrund der inhärent höheren Linearität, die zu Lasten höherer Steuerspannungen geht, ist
eine Reihenschaltung von BST-Dickfilm-Varaktoren nicht erforderlich.
Für die Realisierung von planaren rekonfigurierbaren Filternetzwerken im unteren GHz-
Bereich < 10GHz wird in dieser Arbeit auf Varaktoren in Halbleiter-, BST-Dünnfilm- und
BST-Dickfilm-Technologie zurückgegriffen. In Abbildung 3.1 a ist das allgemeine Schaltsymbol
für einen einzelnen Varaktor dargestellt, der eine vom Betrag der anliegenden Steuerspannung
abhängige Kapazität besitzt. Dieses Schaltsymbol wird in dieser Arbeit für BST-Dickfilm-
Varaktoren verwendet. Das Schaltsymbol eines Halbleiter-Varaktors ist in Abbildung 3.1 b
gezeigt. In dieser Arbeit werden die Halbleiter-Varaktoren ausschließlich in Sperrrichtung
betrieben und somit ist die Steuerspannung mit der Sperrvorspannung gleichzusetzen.
In Abbildung 3.1 c ist das Ersatzschaltbild eines Varaktors bestehend aus N in Reihe
geschalteten Varaktoren gezeigt. Zur Steuerung des gesamten Varaktors werden die einzelnen
Varaktoren synchron über das resistive Versorgungsnetzwerk mit der Steuerspannung versorgt.
Die in dieser Arbeit verwendeten kommerziellen BST-Dünnfilm-Varaktoren aus der Serie
STPTIC sind aus einer Reihenschaltung von 24 einzelnen Varaktoren aufgebaut. Zusätzlich
ist in die Varaktoren ein resistives Versorgungsnetzwerk integriert. Das Ersatzschaltbild der
Reihenschaltung von einzelnen Varaktoren und das integrierte Versorgungsnetzwerk werden
im Schaltsymbol gemäß Abbildung 3.1 c zusammengefasst.
Die C-V-Charakteristiken der BST-Dickfilm-Varaktoren wurden aus den Forschungsarbei-
ten von [Wie17; Mau11] entnommen. Für die Simulationen von kommerziellen BST-Dünnfilm-
Varaktoren wurden zum einen auf ein Simulationsmodelle des Herstellers STMicroelectronics
zurückgegriffen und eigene Messungen der C-V-Charakteristik verwendet. Für die Modellie-
rung der kommerziellen Halbleiter-Varaktoren wurde das Simulationsmodell des Herstellers
verwendet.
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Abbildung 3.1: Schaltsymbol (a) eines allgemeinen Varaktors, (b) eines Halbleiter-Varaktors
und (c) eines Varaktors bestehend aus N einzelnen Varaktoren und einem integriertem
resistiven Versorgungsnetzwerk.
3.2 Rekonfigurierbares Bandpassfilter
Für die Realisierung von rekonfigurierbaren Bandpassfiltern mit einer definierten Filter-
Charakteristik müssen diese eine konstante Koppelmatrix im gesamten Abstimmbereich
besitzen. Folglich müssen solche Filterimplementierungen eine vollständige Rekonfiguration
aller Koppelfaktoren und Resonatoren ermöglichen. So kann die definierte Koppelmatrix auf
die gewünschte Mittenfrequzenz- und Bandbreitenkonfiguration skaliert werden.
Im Folgenden werden zwei vollständig rekonfigurierbare Bandpassfilter mit einer definierten
Filter-Charakteristik und individuell kontinuierlich abstimmbarer Mittenfrequenz und Band-
breite untersucht. Diese ermöglichen eine abstimmbare Mittenfrequenz bei einer konstanten
absoluten Bandbreite, eine abstimmbare Bandbreite bei einer konstanten Mittenfrequenz
und eine Kombination der beiden Abstimmungsmodi. Die unterschiedlichen Abstimmmodi
sind in Abbildung 1.1 zusammengefasst. Für eine kompakte und kostengünstige Realisierung
im unteren GHz-Bereich < 6GHz werden die Filternetzwerke in Mikrostreifenleitungstechnik
aufgebaut. Der Fokus liegt in diesem Kapitel auf dem Entwurf rekonfigurierbarer Allpol-
und quergekoppelter Bandpassfilter. Hierfür werden insbesondere für komplexe Filternetz-
werke Varaktoren mit geringen Toleranzen des Kapazitätsbereichs benötigt. Eine hohe
Toleranz der Varaktorkapazität führt zu einer reduzierten Schnittmenge des gemeinsamen
Kapazitätsbereichs einhergehend mit einer sinkenden Abstimmbarkeit des Filternetzwer-
kes. Aufgrund der hohen Streuung im Herstellungsprozess der BST-Dickfilm-Varaktoren
wird in diesem Abschnitt ausschließlich auf kommerzielle Varaktoren in Halbleiter- und
BST-Dünnfilm-Technologie zurückgegriffen.
Im folgenden Abschnitt werden die grundlegenden Bausteine für die Realisierung rekonfi-
gurierbarer Bandpassfilter vorgestellt. Darauf aufbauend wird im ersten Teil ein vollständig
rekonfigurierbarer Allpol-Bandpassfilter entworfen, aufgebaut und messtechnisch analysiert.
Der Entwurf zielt neben den genannten Anforderungen einer definierten Filter-Charakteristik
auf eine hohe Abstimmbarkeit der absoluten Bandbreite ab. Im zweiten Teil wird ein quer-
gekoppeltes Bandpassfilter vorgestellt. Dieses Filter besitzt für eine hohe Flankensteilheit




Für die Realisierung von rekonfigurierbaren Filternetzwerken werden kontinuierlich steuer-
bare Resonatoren, Interresonator- und I/O-Kopplungen benötigt. Besonderes Augenmerk
liegt auf der Realisierung und Untersuchung von steuerbaren Koppelstrukturen, die eine
hohe Abstimmbarkeit des Koppelfaktors und einhergehend der Bandbreite ermöglichen.
Hierbei werden die einzelnen Parameter betrachtet, die zur Konfiguration des gewünschten
Koppelfaktorbereichs von Bedeutung sind.
Im folgenden Abschnitt werden die unterschiedlichen Untersuchungen auf eine Realisierung
in Mikrostreifenleitertechnologie bezogen. Hierbei wird das Hochfrequenzsubstrat RO4003C
mit einer relativen Permitivität von εr = 3,3, einer Substratdicke von 508 µm und einer
Kupferkaschierung von 35 µm verwendet. Die Leiterbreite w ergibt sich in Bezug auf die
Wellenimpedanz Zl nach den bekannten Beziehungen [Whe77; Sch69].
Steuerbarer Resonator
Für eine planare Filterimplementierung werden λ/2-Leitungsresonatoren verwendet, die
für eine kompakte Realisierung in die unterschiedlichsten Formen gebracht werden können.
Im Folgenden werden in U-Form gebrachte Leitungsresonatoren, wie in Abbildung 3.2 a
dargestellt, betrachtet. Diese werden im Allgemeinen als Hairpin-Resonatoren bezeichnet
[BM62]. Die Resoanzfrequenz eines Leitungsresonators ist abhängig von der elektrischen
Länge des Resonators, die unter anderem vom kapazitiven Leitungsbelag bestimmt ist.
Eine zusätzliche variable kapazitive Last führt folglich zu einer von der kapazitiven Last
abhängigen Resonanzfrequenz. Für eine maximale Abstimmbarkeit der Resonazfrequenz wird
die variable kapazitive Last an die offenen Enden des Leitungsresonators platziert, an denen
das maximale E-Feld auftritt. Die beiden Enden des Resonators werden dabei jeweils mit der
gleichen variablen kapazitiven Last beziehungsweise gleichem Varaktor verbunden, um die
Symmetrie des Resonators zu wahren. An dieser Stelle soll noch nicht auf die Ansteuerung der
Varaktoren eingegangen werden. Eine Resonanz tritt auf dem Resonator mit den kapazitiven
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Abbildung 3.2: (a) Abstimmbarer Hairpin-Resonator mit der Resonatorlänge lr und Wellen-
impedanz Zl. Ersatzschaltbild des Hairpin-Resonators (b) ohne und (c) mit externer Last
GL.
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Imaginärteile der Impedanz Z1 und Z2 in beide Richtungen gesehen in Summe Null ergeben:
Im(Z1)+Im(Z2) = 0. Für einen verlustfreien Resonator wie in Abbildung 3.2 a gezeigt ergibt
sich dessen Impedanz zu
Zres(f) = Z1 + Z2 = Zv(f,Cv) + ZL










wobei Zv(f, Cv) die Impedanz der jeweiligen Varaktoren an den Enden des Hairpin-Resonators,
Zl die Wellenimpedanz, lr die physikalische Resonatorlänge und vp die Phasengeschwindig-
keit der verwendeten Leitungstopologie ist [Orf20]. Numerisches Lösen von Im(Zres(f))
!
= 0
gibt eine erste Annäherung der Resonazfrequenz unter Vernachlässigung parasitärer re-
aktiver Anteile. Die maximale f0,max und minimale f0,min Resonanzfrequenz ergibt sich
jeweils für die minimale Cv,min beziehungsweise die maximale Cv,max Varaktorkapazität. Die








Die Abstimmbarkeit der Resonanzfrequenz τf0 nimmt, bei gleichbleibender Abstimmbar-
keit der Varaktorkapazität τv, mit einer steigenden Resonatorlänge lr ab. Mit steigender
Wellenimpedanz Zl nimmt die Mittenfrequenzabstimmbarkeit τf0 zu und die Weite der
Mikrostreifenleitung ab [Whe77]. Einhergehend mit einer sinkenden Weite steigen jedoch die
resistiven Verluste des Leitungsresonators an. Der exakte Abstimmbereich der Resoanzfre-
quenz muss durch Vollwellensimulationen, in denen die parasitären Anteile berücksichtigt
werden, bestimmt werden.
Ein in der Physik weitverbreitetes Maß zur Quantifizierung vieler Eigenschaften eines





Folglich ist der Gütefaktor invers proportional zur Dämpfung beziehungsweise zu den Verlus-
ten eines Resonators. Der unbelastete Gütefaktor Qu beschreibt ausschließlich die Verluste
des Resonators ohne eine externe Last. Für den Parallelschwingkreis in Abbildung 3.2 b





wobei Gres die Verluste der Varaktoren sowie des Leitungsresonators zusammenfasst. In dieser
Arbeit wird der unbelastete Gütefaktor Qu der Resonatoren mit dem in Abschnitt 2.3.3
beschriebenen Verfahren aus den Streuparametern des verlustbehafteten Filternetzwerks
bestimmt. Somit kann Qu der Resonatoren bei unterschiedlichen Filterkonfigurationen direkt
aus dem realisierten Filternetzwerk bestimmt werden. Der belastete Gütefaktor QL eines













In Abbildung 3.2 c ist das Ersatzschaltbild eines Parallelschwingkreises mit einer externen






Dies verdeutlicht, dass die externe Güte Qe durch die Verwendung einer steuerbaren I/O-
Kopplung zwischen der externen Last und dem Resonator eingestellt werden kann.
Steuerbarer externer Gütefaktor
Für ein rekonfigurierbares Filternetzwerk mit einem Mittenfrequenzintervall If0 , Bandbrei-
tenintervall IB und einer definierten Koppelmatrix m ergibt sich nach Gleichung (2.49) der
Abstimmbereich der externen Gütefaktoren. Dieser Abstimmbereich muss für eine konstan-
te Filter-Charakteristik von einer steuerbaren I/O-Kopplung abgedeckt werden. Für eine
möglichst hohe Abstimmbarkeit τQe des externen Gütefaktors wird eine Koppelstruktur
mit einer minimalen statischen und folglich maximalen variablen Kopplung angestrebt. In
Abbildung 3.3 a ist ein Ersatzschaltbild einer steuerbaren I/O-Kopplung für einen Hairpin-
Resonator dargestellt. Die steuerbare I/O-Kopplung besteht aus einer variablen Reaktanz
Xe, die eine definierte Last GL an den Resonator koppelt, wobei der kapazitive Anteil durch
einen Varaktor abstimmbar ist. Für eine maximale Abstimmbarkeit τQe wird die Reaktanz
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Abbildung 3.3: (a) Ersatzschaltbild der steuerbaren I/O-Kopplung mit der abstimmbaren
Reaktanz Xe und (b) exemplarischer Verlauf der externen Güte Qe für le = 0mm, unter-
schiedliche Induktivitäten Le über der Kapazität Ce.
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Nach dem in Gleichung (3.7) dargestellten Zusammenhang kann der externe Gütefaktor
durch eine steigende externe reelle Last GL reduziert werden. Die externe Lastadmittanz YL






















wobei Xe = 2πf0Le − (2πf0Ce)−1 die steuerbare Reaktanz und Z0 die reelle Last ist.
Folglich stellt sich für Xe = 0 der minimale externe Gütefaktor ein. Durch eine zusätzliche
Induktivität Le kann die steuerbare Reaktanz Xe in Richtung Null und zu positiven Werten





der minimale Gütefaktor Qe,min. In Abbildung 3.3 b ist ein exemplarischer Verlauf des
externen Gütefaktors Qe als Funktion der steuerbaren Kapazität Ce für unterschiedliche
Werte der Induktivität Le gezeigt. Mit einer steigenden Induktivität Le unter der Bedingung
0 < Le < LQe,min nimmt der externe Gütefaktor ab. Für Le > LQe,min steigt der externe
Gütefaktor wieder an. Mit steigender Distanz le nimmt der externe Gütefaktor zu und
erreicht sein Maximum bei le = lr/2 [Won79]. Die Pfeile in Abbildung 3.3 b symbolisieren
die Verschiebung des Abstimmbereichs des externen Gütefaktors Qe in Abhängigkeit von
der Distanz le und der Induktivität Le. Einhergehend mit einer steigenden Distanz le
oder einer steigenden Induktivität Le nimmt die Abstimmbarkeit τQe der steuerbaren I/O-
Kopplung ab. Die Extraktion des externen Gütefaktors aus den gemessenen oder simulierten
Streuparametern einer I/O-Kopplung ist in Abschnitt 2.3 beschrieben.
Steuerbare Interresonator-Kopplung
Neben einem abstimmbaren externen Gütefaktor müssen die Interresonator-Kopplungen
des Filternetzwerks für einen gegebenen Mittenfrequenz- und Bandbreitenbereich kontinu-
ierlich steuerbar sein. Die Kopplung zwischen zwei Leitungsresonatoren setzt sich aus der
magnetischen und elektrischen Kopplung der Streufelder der Hairpin-Resonatoren zusammen
k = kE ± kM. (3.10)
Abhängig von der Orientierung der Leitungsresonatoren zueinander und der gegebenen
Feldverteilung auf den Resonatoren überlagern sich die elektrische und magnetische Kopplung
destruktiv oder konstruktiv. Unter Verwendung einer steuerbaren Kapazität kann eine
zusätzliche steuerbare elektrische Kopplung zwischen den Resonatoren eingefügt werden. Die
Kopplung kE fasst die elektrische Kopplung der Streufelder und die elektrische Kopplung























































Abbildung 3.4: Simulierter Betrag des Koppelfaktors k und Phase Φ der steuerbaren
Interresonator-Kopplung in (a) paralleler und (b) anti-paralleler Orientierung der Hairpin-
Resonatoren. Die Distanz d zwischen den Resonatoren beträgt 0,8mm. Die Pfeile geben die
Tendenz des Koppelfaktors mit steigender Distanz d an. Resonatordimensionen: w = 0,85mm,
Zl = 60,7Ω, lc = 2mm und lr = 11,6mm.
In Abbildung 3.4 ist der Betrag des Koppelfaktors k sowie die Phase Φ für eine parallele
und anti-parallele Orientierung der Hairpin-Resonatoren über die steuerbare Koppelkapazität
Cc gezeigt. In der parallelen Orientierung in Abbildung 3.4 a lässt sich eine Nullstelle des
Koppelfaktors k bei einer Kapazität von Cc ≈ 0,18 pF erkennen. Für diese Kapazität
überlagern sich die elektrischen und magnetischen Kopplung zu Null. Die Kopplung ist somit
destruktiv. Folglich gilt für eine parallele Orientierung der Resonatoren zueinander
k = kE − kM mit kE, kM > 0. (3.11)
Der Phasensprung von ≈ 180° zeigt zusätzlich den Übergang zwischen einer dominierenden
magnetischen und einer dominierenden elektrischen Kopplung auf [Hon11; YR15]. Eine
steigende Distanz d zwischen den Resonatoren reduziert die magnetische Kopplung und
führt zu einer Verschiebung der Nullstelle in Richtung Cc = 0. Einhergehend mit einer
sinkenden magnetischen Kopplung nimmt die Abstimmbarkeit der gesamten Kopplung k
zu. Für einen Varaktor Cc mit einem Kapazitätsbereich zwischen Cc,min und Cc,max ergibt
sich die maximale Abstimmbarkeit, wenn k(Cc,min) = 0 gilt. In diesem Fall ermöglicht die
Nullstelle der Kopplung bei Cc,min eine Abstimmbarkeit τk von ≈ 100%. Die symmetrische
Feldverteilung auf den Resonatoren lässt eine Position des Varaktors beim Maximum des
E-Feldes am Ende des Hairpin-Resonators zu. Somit können eine hohe Abstimmbarkeit
τk und ein hoher Koppelfaktor k bei lc = 0 erzielt werden. Mit steigender Distanz lc > 0
nehmen die Abstimmbarkeit und der Abstimmbereich des Koppelfaktor ab.
In der anti-parallelen Orientierung in Abbildung 3.4 b lässt sich ein mit der Koppelkapazität
Cc steigender Koppelfaktor k erkennen. Mit einer sinkenden Distanz d zwischen den Resona-
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toren nehmen die statische magnetische sowie elektrische Kopplung durch die Streufelder
ab und führt folglich zu einem insgesamt sinkendem Koppelfaktor k bei einer steigenden
Abstimmbarkeit τk. In der Simulation kann durch die Stetigkeitsbedingung des E- und H-
Feldes eine konstruktive Überlagerung der magnetischen und elektrischen Kopplung bestätigt
werden. Die Phase der Koppelstruktur ist über den gesamten Abstimmbereich annähernd
konstant, wobei die leichte Steigung der Phase auf eine Verschiebung der Resonanzfrequenz
durch die Koppelkapazität zurückgeführt werden kann.
Die maximale Abstimmbarkeit τk sowie der maximale Abstimmbereich des Koppelfaktors
ergeben sich für einen einzelnen Varaktor auf der mittigen Achse M-M′, vgl. Abbildung 3.4 b,
oder für eine achsensymmetrische Anordnung von Varaktoren an dieser Achse. Im Vergleich
zur parallelen Orientierung zeigt die anti-parallele Orientierung eine reduzierte Abstimmbar-
keit τk bei einem höheren absoluten Koppelfaktor.
Zusammenfassend eignen sich beide Orientierungen für die Realisierung steuerbarer
Interresonator-Kopplungen. Eine destruktive Überlagerung der magnetischen und elek-
trischen Kopplung führt trotz einer Koppelkapazität Cc > 0 zu einer Nullstelle des Kop-
pelfaktor k. Dies ermöglicht zum einen die Realisierung von Filter-Charakteristiken, die
insbesondere bei höheren Mittenfrequenzen kleine Koppelfaktoren benötigen, und zum
anderen eine hohe Abstimmbarkeit τk von bis zu 100%. Eine anti-parallele Orientierung,
mit einer konstruktiven Überlagerung der magnetischen und elektrischen Streufelder, eignet
sich für Filter-Charakteristiken oder Mittenfrequenzbereiche, die hohe absolute Koppel-
faktoren benötigen. Letztendlich muss die Konfiguration in Abhängigkeit der benötigten
Koppelfaktorenbereiche gewählt werden.
3.2.2 Allpol-Bandpassfilter mit einer definierten Filter-Charakteristik
Entwurf und Realisierung
Im folgenden Abschnitt wird ein Hairpin-Bandpassfilter mit einer kontinuierlich abstimmba-
ren Mittenfrequenz und Bandbreite sowie einer definierten konstanten equiripple Tschebyscheff-
Charakteristik vorgestellt. Für das Filternetzwerk wird eine symmetrische Tschebyscheff-
Filterfunktion dritter Ordnung mit einer definierten Rückflussdämpfung RL von 16,4 dB im
Durchlassbereich gewählt. Die Allpol-Filterfunktion besitzt keine Übertragungsnullstellen, die
zu endlichen Frequenzen verschoben sind, folglich wird keine Querkopplungen zwischen den
Resonatoren benötigt. Die normalisierte und in die Folded-Form transformierte Koppelmatrix
m ergibt sich nach der Berechnungsvorschrift in Abschnitt 2.2.2 zu
m =

0 0.9846 0 0 0
0.9846 0 0.9192 0 0
0 0.9192 0 0.9192 0
0 0 0.9192 0 0.9846
0 0 0 0.9846 0
 . (3.12)













Abbildung 3.5: Graphendarstellung der Koppelmatrix in (3.12).

























Abbildung 3.6: Berechneter Abstimmbereich der (a) Interresonator-Kopplung k und des (b)
externen Gütefaktors Qe für das Mittenfrequenzintervall If0 und das Bandbreitenintervall
IB bei einer definierten Tschebyscheff-Charakteristik mit der normierten Koppelmatrix m in
(3.12).
Das Filter ist für eine Mittenfrequenzintervall If0 zwischen 3GHz und 3,6GHz mit ei-
nem absoluten Bandbreitenintervall IB zwischen 100MHz und 500MHz ausgelegt. Der
Abstimmbereich A, in dem alle möglichen Kombinationen aus dem Mittenfrequenz- und
Bandbreitenintervall eingestellt werden können, ergibt sich aus dem kartesischen Produkt
der Intervallgrenzfrequenzen zu
A ≡ [If0,min, If0,max]× [IB,min, IB,max]
≡
{
(f0, B) ∈ R2 | If0,min ≤ f0 ≤ If0,max, IB,min ≤ B ≤ If0,max
}
. (3.13)
Die geforderten Abstimmbereiche der Interresonator-Koppelung sowie des externen Güte-
faktors für das gewünschte Mittenfrequenz- und Bandbreitenintervall ergeben sich für die
definierte Filter-Charakteristik nach Abschnitt 2.2.2. Die berechneten Abstimmbereiche der
Interresonator-Kopplung k = k12 = k23 sowie des externen Gütefaktors Qe = Qe,S1 = Qe,3L
ergeben sich für die gewünschten Intervalle If0 und IB nach Gleichung (2.48) beziehungswei-
se (2.49) und sind in Abbildung 3.6 dargestellt. Damit eine konstante Filtercharakteristik
für alle Filterkonfigurationen garantiert werden kann, müssen die Abstimmbereiche der
Interresonator-Kopplung und des externen Gütefaktors durch eine steuerbare Implementie-
rung abgedeckt werden.
Folglich erfordert das zuvor spezifizierte Bandbreitenintervall zwischen 100MHz und
500MHz, welches eine Abstimmbarkeit der Bandbreite τB von 80% aufweist, nach dem linea-
ren Zusammenhang in Gleichung (2.48) eine Abstimmbarkeit der Interresonator-Kopplungen
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Abbildung 3.7: Ersatzschaltbild (oben) und Schaltung (unten) des Hairpin-Bandpassfilters
dritter Ordnung. Für Layout und Dimensionen siehe Anhang E.1
τk von 80%. In den Voruntersuchungen der Interresonator-Kopplungen in Abschnitt 3.2.1
wurde gezeigt, dass durch die Orientierung der Hairpin-Resonatoren und deren Position
zueinander der Koppelfaktor sowie dessen Abstimmbarkeit eingestellt werden kann. Hierbei
zeigte eine parallele Orientierung im Vergleich zu einer anti-parallelen Orientierung der
Hairpin-Resonatoren eine deutlich höhere Abstimmbarkeit τk und ermöglicht die Realisierung
von geringeren Koppelfaktoren. Aufgrund des angestrebten Bandbreitenintervalls wird für
das Filternetzwerk eine parallele Orientierung der Resonatoren gewählt.
Das Ersatzschaltbild und Layout des Hairpin-Filters dritter Ordnung ist in Abbildung 3.7
gezeigt. Die Mittenfrequenz des Hairpin-Filters wird in Abhängigkeit der variablen Varak-
torkapazität Cs an den Enden der Hairpin-Resonatoren R1, R2 und R3 eingestellt. Die in
diesem Abschnitt verwendeten Varaktoren in Halbleiter-Technologie besitzen kein integriertes
Versorgungsnetzwerk und werden über eine anliegende Steuerspannung beziehungsweise
Sperrvorspannung angesteuert. Damit die Varaktoren für die Steuerung der Interresonator-
Kopplungen, der I/O-Kopplungen sowie der Mittenfrequenz einzeln angesteuert werden
können, wird eine zusätzliche statische Kapazität C0 zur Entkopplung der einzelnen Steuer-
spannungen den Varaktoren Cs in Reihe geschaltet. Die variable Lastkapazität Cges an den
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Abbildung 3.8: Abstimmbarkeit τCvar in Abhängigkeit der statischen Kapazität C0.
Enden des Hairpin-Resonators ergibt sich folglich aus der Reihenschaltung des Varaktors Cs










wobei der Einfluss der statischen Kapazität C0 deutlich wird. Ausgehend von kommerziell
erhältlichen Halbleiter-Varaktoren und dem gewünschten Mittenfrequenzintervall wurde für
Cs der Varaktor SMV1405 von Skyworks mit einem Kapazitätsbereich zwischen 0,63 pF
und 2,67 pF und einer Abstimmbarkeit τCs von 76,4% ausgewählt. In Abbildung 3.8 ist
die Abstimmbarkeit τCges der Lastkapazität Cges als Funktion der statischen Kapazität C0
aufgetragen. Die Abstimmbarkeit τCges nähert sich der des Varaktors τCs durch ein steigendes
Verhältnis zwischen der statischen Kapazität C0 und der maximalen Varaktorkapazität Cs,max
an. Mit einer steigenden statischen Kapazität C0 erhöht sich deren parasitäre Induktivität,
wodurch sich deren Eigenresonanz zu niedrigeren Frequenzen verschiebt. Weiterhin muss die
Durchbruchspannung der statischen Kapazität C0 oberhalb der maximalen Steuerspannung
für die Varaktoren liegen. Unter Berücksichtigung dieser Faktoren wurde eine statische
Kapazität C0 von 1 pF aus der Serie ACCU-P von AVX Corporation ausgewählt. Damit
ergibt sich eine Lastkapazität zwischen 0,3 pF und 1,73 pF mit einer Abstimmbarkeit τCges
von 46,8%. Die Impedanz der variablen Last an den Enden der Resonatoren ergibt sich zu




wobei Ls ≈ 0,8 nH die parasitären Induktivitäten des Varaktors, der statischen Kapazität
sowie der Durchkontaktierung zur HF-Masse zusammenfasst. Die Impedanz Zres(f) des
Resonators ergibt sich durch Einsetzen der Lastimpedanz Zvar in Gleichung (3.2). Eine erste
Näherung des Mittenfrequenzbereichs ergibt sich durch numerisches Lösen von Zres(f)
!
= 0
für die minimale und maximale Lastkapazität Cvar, wobei sich die minimale Mittenfrequenz
f0,min bei der maximalen Lastkapazität Cvar,max und umgekehrt einstellt. Hierbei wurde das
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Abbildung 3.9: Extrahierter Abstimmbereich der (a) Interresonator-Kopplung k und des (b)
externen Gütefaktors Qe für die obere und untere Grenze des Mittenfrequenzintervalls.
Mittenfrequenzintervall zwischen 2,9GHz und 4,1GHz mit einer mittleren Resonatorlänge
lr von 11,6mm und einer Wellenimpedanz Zl von 60,7Ω eingestellt. Der Einfluss der in
den folgenden Abschnitten beschriebenen, steuerbaren Interresonator-Kopplung und der
I/O-Kopplung wurde in der Abschätzung des Mittenfrequenzintervalls durch eine zusätzliche
statische Reaktanz berücksichtigt.
Infolge der parallelen Ausrichtung der Hairpin-Resoantoren überlagert sich die elektrische
und magnetische Kopplung destruktiv. Der Koppelfaktor k ergibt sich zu
k = kE − kM mit kE, kM > 0, (3.17)
wobei kE die Kopplung durch den Varaktor und das elektrische Streufeld zwischen den
Resonatoren zusammenfasst. Nach den Voruntersuchungen in Abschnitt 3.2.1 kann die
Nullstelle des Koppelfaktors bei kE = kM durch die magnetische Kopplung und folglich
durch die Distanz d zwischen den Resonatoren angepasst werden, siehe Abbildung 3.4 a. Für
die Steuerung der Interresonator-Kopplung wird der Varaktor MA46H120 von MACOM mit
einem Kapazitätsbereich zwischen 0,18 pF und 1,1 pF und einer Abstimmbarkeit von 84%
verwendet. Für den geforderten Abstimmbereich des Koppelfaktors k in Abbildung 3.6 a
ergibt sich eine optimale Konfiguration bei einer Distanz d von 0,8mm zwischen den
Resonatoren und einer mittigen Positionierung des Varaktors bei lc = L/2. Der Koppelfaktor
zwischen zwei gekoppelten Resonatoren wird nach dem Verfahren in Abschnitt 2.3.2 aus den
simulierten Eigenfrequenzen berechnet. Die Eigenfrequenzen der Koppelstruktur wurden mit
dem Eigenmode Solver in der Simulationsumgebung CST Studio Suite simuliert.
In Abbildung 3.9 a ist der extrahierte Koppelfaktor k über die Varaktorkapazität Cc für
die obere und unter Grenzfrequenz des Mittenfrequenzintervalls If0 aufgetragen. Hierbei
wird deutlich, dass für die obere Grenzfrequenz If0,max = 3,6GHz der geforderte Kop-
pelfaktorbereich zwischen 0,025 und 0,127 abgedeckt wird. Jedoch liegt bei der unteren
Grenzfrequenz If0,min = 3GHz die obere Grenze des Koppelfaktors mit 0,83 entsprechend
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einer Bandbreite von 280MHz deutlich unterhalb des geforderten Koppelfaktors von 0,15
entsprechend einer Bandbreite von 500MHz. Eine Simulation des gesamten Filternetzwerks
mit dem Momentum 3D Planar EM Simulator in der Simulationsumgebung ADS zeigt
jedoch, dass das Bandbreitenintervall IB von 100MHz bis 500MHz für das gesamte Mit-
tenfrequenzintervall If0 abgedeckt wird. Die Abweichung zwischen der Extraktion und der
Simulation des gesamten Filternetzwerks lässt sich dadurch erklären, dass die Annahme einer
schwachen Interresonator-Kopplung für das Extraktionsverfahren in Abschnitt 2.3.2 nicht
erfüllt ist und der Einfluss benachbarter Resonatoren steigt. [Hon11; CKM18]. Letztendlich
sollten breitbandige Filternetzwerke mit hohen Koppelfaktoren in einer Simulation des
gesamten Filternetzwerks untersucht und entworfen werden. Hierbei können die optimale
Position der Varaktoren und die Distanz d zwischen den Resonatoren ermittelt werden. Der
Simulationsaufwand der gesamten Filterstruktur ist jedoch insbesondere in Bezug auf die
Simulationszeit im Vergleich zu Simulationen einzelner Koppelstrukturen und Resonatoren
signifikant höher.
Für die Realisierung eines steuerbaren externen Gütefaktors wird die hierzu benötigte
steuerbare I/O-Kopplung beruhend auf den Untersuchungen in Abschnitt 3.2.1 verwendet.
Die Position des Varaktors Ce am Ende des Hairpin-Resonators le = 0 (siehe Abbildung 3.7)
resultiert in der maximalen Abstimmbarkeit τQe des externen Gütefaktors. Um den für die
maximale Bandbreiten von 500MHz benötigten externen Gütefaktor Qe < 10 zu erreichen,
wird dem Varaktor Ce eine zusätzliche Induktivität Le in Reihe geschaltet. Für die steuerbare
I/O-Kopplung wird der gleiche Varaktor MA46H120 wie für die Interresonator-Kopplung
verwendet. Hierbei konnte mit einer Induktivität Le von 1,1 nH und dem Kapazitätsbereich
des Varaktors der geforderte externe Gütefaktorbereich für die minimale und maximale
Grenzfrequenz des Mittenfrequenzintervalls abgedeckt werden. Die Streuparameter der steu-
erbaren I/O-Kopplung wurden mit dem Momentum 3D Planar EM Simulator durchgeführt.
Im Anschluss wurde der externe Gütefaktor nach dem Verfahren in Abschnitt 2.3.1 aus den
simulierten Streuparametern extrahiert. In Abbildung 3.9 b ist der extrahierte Gütefaktor
über die Varaktorkapazität Ce für die obere und untere Grenzfrequenz des Mittenfrequenzin-
tervalls aufgetragen. Die konzentrierte Induktivität Le wird durch eine Mikrostreifenleitung
mit der Länge lLe von 2,2mm und einer Wellenimpedanz ZLe von 87Ω angenähert [CKD68;
Hon11].
Zur Ansteuerung der Varaktoren wird ein Versorgungsnetzwerk benötigt, das eine Ver-
sorgung der Varaktoren mit der Steuerspannung UDC ermöglicht und eine hohe Isolation
zwischen dem HF-Signal und der Gleichspannungsquelle garantiert. Hierzu eignen sich im
Allgemeinen reaktive sowie resistive Versorgungsnetzwerke. Reaktive Versorgungsnetzwerke
ermöglichen gegenüber resistiven Implementierungen eine hohe Isolation des HF-Signal und
eine niederohmige Gleichspannungsversorgung. Weiterhin bietet ein reaktives Versorgungs-
netzwerk eine hohe Bandbreite für die Steuerspannung und folglich niedrige Ansprechzeiten
für die steuerbare Komponente. Jedoch steigt die geforderte Induktivität des reaktiven
Versorgungsnetzwerks mit sinkender Arbeitsfrequenz und hiermit einhergehend deren Ei-
genresonanz. Aufgrund des angestrebten Frequenzbereichs If0,max < 4GHz wird von einer
reaktiven Implementierung abgesehen. Resistive Versorgungsnetzwerke können bis in den
hohen GHz-Bereich betrieben werden. Diese ermöglichen über einen Widerstand Rb eine
annähernd stromlosen Ansteuerung. Für die verwendeten Varaktoren liegt der Isolations-
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widerstand oberhalb von Riso > 140MΩ und folglich der maximale Leckstrom < 100 nA
bei der maximalen Versorgungsspannung. Im Vergleich zu einem Varaktor ohne Versor-
gungsnetzwerk mit dem Gütefaktor Qv ist der effektive Gütefaktor eines Varaktors Qeff bei
der Verwendung eines resistiven Versorgungsnetzwerks stets geringer. Für einen effektiven






= 99 · Qv,max
ωCv,min
(3.18)
gelten. Zusätzlich muss Rb  Riso erfüllt sein, um den Spannungsabfall am Versorgungs-
netzwerk zu minimieren. Ausgehend von diesen Bedingungen und den gewählten Varaktoren
wurde ein Widerstand Rb = 1MΩ gewählt. Der Spannungsfall Ub = UDC · 0,8% über dem
Widerstand Rb wird in der Ansteuerung der Varaktoren berücksichtigt. Die Varaktoren
der I/O-Kopplung werden über die Steuerspannung Ue = U1 = U3 gesteuert. Die Differenz-
spannung Uc = U1 − U2 dient als Steuerspannung der Varaktoren Cc für die abstimmbare
Interresonator-Kopplung. Durch die Entkopplung der Steuerspannung können die Varak-
toren Cs an den Enden der Hairpin-Resonatoren einzeln über die Versorgungsspannung
U1a, U1b, . . . , U3b gesteuert werden. Aufgrund dessen, dass Fertigungstoleranzen nicht ganz
ausgeschlossen werden können, ist eine individuelle Steuerung der Varaktoren vorteilhaft,
um diese Toleranzen auszugleichen. Die verschiedenen Steuerspannungen werden über das
im Rahmen dieser Forschungsarbeit entwickelte Versorgungssystem zur Verfügung gestellt.
Der Aufbau und die Funktionen dieses Systems sind im Anhang D vorgestellt.
An dieser Stelle soll darauf hingewiesen werden, dass die Interresonator-, I/O-Kopplung so-
wie die Resonanzfrequenz der einzelnen Resonatoren voneinander abhängig sind. Somit führt
die Steuerung jeder dieser Parameter zu einer Verstimmung der anderen Parameter. Folglich
stellt das Rekonfigurieren eines vollständig rekonfigurierbaren Filternetzwerks auf Basis der
Streuparameter eine komplexe Optimierungsaufgabe dar. Damit ist für eine gezielte Rekonfi-
guration des Filternetzwerks die Extraktion der Filterkonfiguration mit allen Koppelfaktoren
und Resonanzfrequenzen der einzelnen Hairpin-Resonatoren aus den Streuparametern von
zentraler Bedeutung. So können einzelne verstimmte Kopplungen und Resonatoren identi-
fiziert und neu abgestimmt werden. Hierzu eignet sich das in Abschnitt 2.3.3 vorgestellte
Verfahren zur Extraktion der Koppelmatrix aus den verlustbehafteten Streuparametern.
Mit diesem Verfahren wurde eine Regelschleife aufgebaut, die eine schnelle und präzise
Rekonfiguration des Filternetzwerkes zu neuen Filterkonfigurationen ermöglicht.
Kleinsignaluntersuchung
Zur messtechnischen Untersuchung des rekonfigurierbaren Filternetzwerkes wurde dieses auf
dem Hochfrequenzsubstrat RO4003C mit einer Permitivität von εr = 3,3, einer Substratdicke
von 508 µm und einer Kupferkaschierung von 35 µm aufgebaut. Die Varaktoren Cs sind über
Durchkontaktierungen mit einem Durchmesser von 0,4mm mit der HF-Masse auf der










Abbildung 3.10: Foto des realisierten Hairpin-Bandpassfilters dritter Ordnung.
Die Streuparameter der Filterstruktur wurden mit dem Vektor-Netzwerkanalysator (VNA)
PNA-X von Keysight Technologies aufgenommen. Hierbei wurde die Verbindung zwischen
dem VNA und der Filterstruktur über SMA-Verbindungen hergestellt. Die Versorgungs-
spannung zur Ansteuerung der Varaktoren ist über isolierte einzelne Drähte mit einem
Durchmesser von 150 µm realisiert. Die Versorgungsspannung zur Ansteuerung der Varakto-
ren liegt im Bereich zwischen 0V und 30V.
Die Kleinsignaleigenschaften des rekonfigurierbaren Filternetzwerks werden hinsichtlich
der Mittenfrequenz- und Bandbreitenabstimmbarkeit, des Reflexionskoeffizienten, der Einfü-
gedämpfung sowie der Gruppenlaufzeit untersucht. In Abbildung 3.11 sind die gemessenen
und simulierten Streuparameter sowie die Gruppenlaufzeit gezeigt. Die Simulationen des Fil-
ternetzwerks wurden mit Momentum 3D Planar EM Simulator in der Simulationsumgebung
ADS durchgeführt. Der Transmissionskoeffizient zeigt im Durchlassbereich eine Abweichung
im Bereich von 1,5 dB bis 4 dB zwischen den gemessenen und simulierten Streuparametern,
wobei die Abweichung zu niedrigeren Bandbreiten hin steigt. Dies lässt sich auf das Simula-
tionsmodell der Varaktoren zurückführen, in dem die von der Steuerspannung abhängigen
Verluste der Varaktoren unzureichend modelliert sind. Die Steigung der Filterflanke liegt im
Bereich zwischen 0,04 dB/MHz und 0,12 dB/MHz über den gesamten Abstimmbereich. Der
Reflexionskoeffizient zeigt ausschließlich marginale Abweichungen zwischen den gemessenen
und simulierten Streuparametern. Die gewünschte Tschebyscheff-Charakteristik wird mit ei-
ner Rückflussdämpfung RL ≈ 16,4 dB für alle Mittenfrequenz- und Bandbreitenkonfiguration
erzielt.
In Hinblick auf Kommunikationssysteme ist ein linearer Phasengang beziehungsweise
eine konstante Gruppenlaufzeit im Durchlassbereich erforderlich, um Signalverzerrungen zu
vermeiden. Die Anforderungen an das HF-Frontend und im Speziellen an die Filternetzwerke
sind direkt von den Systemparametern wie zum Beispiel des verwendeten Modulationsver-
fahrens abhängig. Die in dieser Arbeit untersuchten Filternetzwerke zielen auf keine spezielle
Anwendung ab und lassen sich somit nicht auf Grundlage einer speziellen Spezifikation
beurteilen. Die Gruppenlaufzeit des rekonfigurierbaren Filternetzwerk ist in Abbildung 3.11
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Abbildung 3.11: Gemessene und simulierte (gestrichelt) Streuparameter sowie Gruppenlauf-
zeit des Hairpin-Banpassfilters dritter Ordnung für die untere (links) und obere (rechts) Grenz-
frequenz des Mittenfrequenzintervalls If0 bei drei Bandbreitenkonfigurationen. Die Filterant-
worten bei den unterschiedlichen Filterkonfigurationen zeigen eine definierte Tschebyscheff-
Charakteristik mit einer minimalen Rückflussdämpfung RL ≈ 16,4 dB.
für verschiedene Mittenfrequenz- und Bandbreitenkonfigurationen gezeigt. Im gesamten
Abstimmbereich des rekonfigurierbaren Filters liegen die Standardabweichungen der Grup-
penlaufzeit unterhalb von 0,3 ns.
In Abbildung 3.12 ist der Abstimmbereich A′ mit allen möglichen Mittenfrequenz- und
Bandbreitenkonfiguration bei einer definierten Tschebyscheff-Charakteristik mit einer Rück-
flussdämpfung RL ≈ 16,4 dB gezeigt. Der rekonfigurierbare Bandpassfilter ermöglicht folglich
unterschiedliche abstimmbare Mittenfrequenzbereiche ∆f0|B bei konstanten Bandbreiten
B und abstimmbare Bandbreitenbereiche ∆B|f0 bei konstanten Mittenfrequenzen f0. Im
Abstimmbereich A können alle Kombinationen aus dem Mittenfrequenzintervall If0 und
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Abbildung 3.12: Abstimmbereiche des rekonfigurierbaren Hairpin-Bandpassfilters für eine
definierte Tschebyscheff-Charakteristik mit einer minimalen Rückflussdämpfung RL ≈
16,4 dB.
Bandbreitenintervall IB konfiguriert werden. Die Abstimmbarkeit eines Mittenfrequenzbe-

























für eine konstante Mittenfrequenz f0.
Die Messungen zeigen einen Mittenfrequenzbereich zwischen 2,8GHz und 4GHz. Bei der
konstanten absoluten Bandbreite von 100MHz zeigt das Filter den maximalen Mittenfre-
quenzbereich zwischen 3,02GHz und 3,975GHz mit einer Abstimmbarkeit von τf0,max von
24%. Die Abstimmbarkeit τf0,max liegt deutlich unter der Abstimmbarkeit τCs des Varaktors
aufgrund der zusätzlichen statischen Kapazität C0, die für eine individuelle Steuerung der Va-
raktoren benötigt wird, vgl. Abbildung 3.8. Der maximale Bandbreitenbereich liegt zwischen
100MHz und 860MHz mit einer Abstimmbarkeit τB,max von 88% bei einer Mittenfrequenz
von 3,28GHz.
Das Mittenfrequenzintervall If0 , in dem das spezifizierte Bandbreitenintervall IB abgedeckt
ist, liegt zwischen 3,02GHz bis 3,65GHz mit einer Abstimmbarkeit von τIf0 von 17,3%. Das
gemessene Bandbreitenintervall IB liegt im gewünschten Frequenzbereich zwischen 100MHz
und 500MHz mit einer Abstimmbarkeit von τIB von 80%. Der Abstimmbereich A
, in dem
alle Kombinationen aus dem Mittenfrequenz und Bandbreitenintervall eingestellt werden
können, ist folglich im Vergleich zum gewünschten Mittenfrequenzintervall um ≈ 20MHz zu
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f0 = 2,97GHz: |S21| |S11| f0 = 3,84GHz: |S21| |S11|
Abbildung 3.13: Gemessene Streuparameter bei der oberen und unteren Grenzfrequenz des
Mittenfrequenzbereichs ∆f0|B aus dem für eine absolute Bandbreite B = 200MHz.
höheren Frequenzen hin verschoben. Neben weiteren Abstimmbereichen mit allen möglichen
Mittenfrequenz- und Bandbreitenkonfigurationen kann der zur Verfügung stehende Abstimm-
bereich der Koppelfaktoren für eine Rekonfiguration der Filter-Charakteristik verwendet
werden. Für die unterschiedlichen Filter-Charakteristiken ergeben sich unterschiedliche
Mittenfrequenz- und Bandbreitenbereiche.
Die Einfügedampfung (engl. insertion loss, IL) liegen im Abstimmbereich zwischen 2,1 dB
und 8,7 dB bei der maximalen beziehungsweise der minimalen Bandbreitenkonfiguration. Der
unbelastete Gütefaktor Qu der Resonatoren liegt im Abstimmbereich zwischen 45 und 58, wo-
bei sich das Minimum des Gütefaktors für die untere Grenzfrequenz des Bandbreitenintervalls
IB einstellt.
In Abbildung 3.13 sind die Streuparameter bei der oberen und unteren Grenzfrequenz des
Mittenfrequenzbereichs aus dem Abstimmbereich A′ für eine konstante absolute Bandbreite
von 200MHz gezeigt. Aufgrund des harmonischen Durchlassbereichs zeigt die Filterantwort
keinen durchgehenden Sperrbereich. Ausgehend von einer minimalen Sperrdämpfung As >
40 dB liegt die minimale obere Grenzfrequenz des Sperrbereichs bei 5GHz.
3.2.3 Rekonfigurierbares quergekoppeltes Bandpassfilter
Entwurf und Realisierung
Im Folgenden wird ein rekonfigurierbares quergekoppeltes Bandpassfilter mit einer abstimm-
baren Mittenfrequenz und Bandbreite sowie einer konstanten definierten Filter-Charakteristik
vorgestellt. Teilergebnisse der Untersuchung des quergekoppelten Bandpassfilters wurden
bereits in [Sch+20] veröffentlicht. Das Filter ist für ein Mittenfrequenzintervall If0 zwischen
1,55GHz und 1,75GHz und das Bandbreitenintervall IB zwischen 60MHz und 140MHz aus-
gelegt. Für eine hohe Selektivität der Filterfunktion werden zwei Übertragungsnullstellen sym-
metrisch um den Durchlassbereich bei ΩTZ = ±2 im normalisierten Tiefpass-Frequenzbereich
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positioniert. Für das Filternetzwerk ist eine symmetrische Tschebyscheff-Filterfunktion vier-
ter Ordnung mit einer definierten Rückflussdämpfung RL von 20 dB im Durchlassbereich
gewählt. Die normalisierte und in die Folded-Form transformierte Koppelmatrix m ergibt
sich nach der Berechnungsvorschrift in Abschnitt 2.2.2 zu
m =

0 1,0247 0 0 0 0
1,0247 0 0,8757 0 −0,1521 0
0 0,8757 0 0,7602 0 0
0 0 0.7602 0 0,8757 0
0 0 0 0.8757 0 1,0247
0 −0,1521 0 0 1,0247 0

. (3.21)
Nach der Koppelmatrix m weist die Querkopplung m14 und die restlichen Interresonator-
Kopplungen ein entgegengesetztes Vorzeichen auf. Dies bedeutet für die Realisierung, dass die
Querkopplung eine dominierend magnetische und die restlichen Interresonator-Kopplungen
eine dominierende elektrische Koppelung besitzen müssen oder umgekehrt. Für die Realisie-
rung einer steuerbaren Interresonator-Kopplung mit einer hohen Abstimmbarkeit wird eine
dominierende elektrische Kopplung benötigt.
Die Querkopplung wird in diesem Filterentwurf als statische Kopplung realisiert, um
zusätzliche Verluste durch abstimmbare Komponenten zu vermeiden. Mit einem steigendem
Betrag der normalisierten Querkopplung |m14| rücken die Übertragungsnullstellen in Richtung
der Grenzfrequenz des Durchlassbereichs bei Ωc = ±1. Für ein steuerbares Filter mit einer
statischen Querkopplung k14 verschieben sich folglich die Übertragungsnullstellen über den
Abstimmbereich. Nach Gleichung (2.48) liegt das Minimum von |m14| und einhergehend
der maximale Abstand zwischen den Übertragungsnullstellen und dem Durchlassbereich
bei der minimalen Mittenfrequenz und maximalen Bandbreite des Abstimmbereichs. Für
den Filterentwurf wird ΩTZ = ±2 als maximaler Abstand der Übertragungsnullstellen bei
dem Minimum von |m14| gewählt und folglich eine Verschiebung im Abstimmbereich in
Richtung des Durchlassbereichs durch eine steigende Mittenfrequenz und eine sinkende
Bandbreite akzeptiert. Für den gewählten Abstimmbereich ergibt sich nach Gleichung (2.48)
die statische Querkopplung k14 zu −0,014.
Die Koppelmatrix in (3.21) und die hieraus resultierende Graphendarstellung des Fil-
ternetzwerks sind in Abbildung 3.14 a gezeigt. Für die Implementierung von zusätzlichen
Querkopplungen wird eine Resonatorgeometrie gefordert, die neben den Interresonator-
Kopplungen und I/O-Kopplung zusätzliche Querkopplungen ermöglicht. Quadratische Lei-
tungsresonatoren ermöglichen in planaren Implementierungen bis zu vier Kopplungen zu
weiteren Resonatoren und/oder zur Quellen- oder Lastimpedanz und werden im folgenden
Entwurf verwendet. Abbildung 3.14 b zeigt das Ersatzschaltbild des quergekoppelten Fil-
ternetzwerks vierter Ordnung. In Abhängigkeit der Orientierung und der Distanz zwischen
den Resonatoren kann eine dominierende elektrische oder magnetische Kopplung erzielt
werden [Hon11]. Eine destruktive Überlagerung der elektrischen und magnetischen Kopplung,
wie in Abschnitt 3.2.1 beschrieben, ist für die quadratischen Leitungsresonatoren möglich,
aber aufgrund der Querkopplung m14 nicht für alle Interresonator-Kopplungen realisierbar.
Deshalb wird eine konstruktive Überlagerung der magnetischen und elektrischen Kopplungen
für alle Interresonator-Kopplungen verwendet.
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Abbildung 3.14: (a) Graphendarstellung und (b) Schaltbild des quergekoppelten Bandpass-
filters vierter Ordnung mit einer Querkopplung m14 nach der Koppelmatrix in (3.21). Für
Layout und Dimensionen siehe Anhang E.2
Im Gegensatz zu dem Filterentwurf in Abschnitt 3.2.2, in dem die einzelnen Kopplungen
isoliert extrahiert wurden, werden in diesem Entwurf die Kopplungen aus den simulierten
Streuparametern des gesamten Filternetzwerks gewonnen. Die Streuparameter des Filter-
netzwerkes wurden mit dem Momentum 3D Planar EM Simulator in ADS durchgeführt.
Die Koppelmatrix wird mit dem in Abschnitt 2.3.3 beschriebenen Verfahren aus den ver-
lustbehafteten Streuparametern extrahiert. Ein essentieller Vorteil dieses Verfahrens ist,
dass die Einflüsse des gesamten Filternetzwerks auf die einzelnen Kopplungen berücksichtigt
werden können. Das Filter kann zu Beginn des Verfahrens möglicherweise stark verstimmt
sein, deshalb muss sichergestellt werden, dass die extrahierte Koppelmatrix den simulier-
ten Streuparametern des Filters entspricht. Eine geeignete Filterkonfiguration sollte durch
Optimierung des Filternetzwerks als Startpunkt gefunden werden, falls die extrahierte Kop-
pelmatrix nicht mit den simulierten Streuparametern des Filternetzwerks übereinstimmt.
Die statische Querkopplung k14 wird über die Distanz d14 von 2,2mm und einer do-
minierenden magnetischen Kopplung zwischen den Resonatoren R1 und R4 eingestellt.
Die Interresonator-Kopplungen werden durch eine dominierende elektrische Kopplungen
realisiert und durch die steuerbare elektrische Kopplung der Varaktoren manipuliert. Die
Abstimmbereiche der Interresonator-Kopplung sowie des externen Gütefaktors für das ge-
wünschte Mittenfrequenz- und Bandbreitenintervall sind in Abbildung 3.15 gegeben. Für
die Realisierung der steuerbaren Interresonator-Kopplungen und des externen Gütefak-
tors wird der kommerzielle BST-Dünnfilm-Varaktor STPIC-15G2 von STMicroelectronics
mit einem Kapazitätsbereich zwischen 0,32 pF und 2,2 pF verwendet. Ein weiterer Frei-
heitsgrad wird für den Filterentwurf benötigt, damit die geforderten Abstimmbereiche der
Interresonator-Kopplungen und der Querkopplung k14 erzielt werden können. Dies lässt sich
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Abbildung 3.15: Berechnete Abstimmbereiche der Interresonator-Kopplungen kij und des
externen Gütefaktors Qe für das vordefinierte Mittenfrequenz If0 und Bandbreitenintervall
IB bei einer definierten Tschebyscheff-Charakteristik mit der normierten Koppelmatrix m
in (3.21).
durch zusätzliche statische Kapazitäten C0,ij erreichen, die jeweils dem Varaktor Cc,ij in
Reihe geschaltet werden. Die Gesamtkapazität Cij fasst diese Reihenschaltung des Varak-
tors und der statischen Kapazität zusammen. Mit einer zusätzlichen statischen Kapazität
C0,ij nimmt jedoch die Abstimmbarkeit der Gesamtkapazität Cij und einhergehend die
Abstimmbarkeit der Interresonator-Kopplung ab. Die geforderten Abstimmbereiche der
Interresonator-Kopplungen lassen sich über die statischen Kapazitäten C0,ij , die Postion der
Varaktoren Cc,ij entlang der Resonatoren und den Distanzen d12 = d23 = d34 von 3,5mm
zwischen den Resonatoren einstellen, vgl. Abbildung 3.17.
Die steuerbare I/O-Kopplung ist mit einer statisch gekoppelten Mikrostreifenleitung mit


























































Abbildung 3.16: Abstimmbereich der Interresonator-Kopplung kij und des externen Güte-
faktors Qe für die Mittenfrequenz f0 = 1,7GHz.
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5mm
Abbildung 3.17: Foto des realisierten quergekoppelten Bandpassfilters vierter Ordnung
[Sch+20]. © 2020 IEEE
Anteil der Kopplung durch die Mikrostreifenleitung zur Anpassung des Abstimmbereichs
des steuerbaren externen Gütefaktors. Für die Realisierung der Interresonator-, Quer-
und der I/O-Kopplung sowie dem gewünschten Mittenfrequenzintervall ergibt sich eine
optimale Resonatorlänge lr von 27,2mm. Das Mittenfrequenzintervall If0 wird über den
Kapazitätsbereich des Varaktors Cs zwischen 0,5 pF und 1,8 pF und einer Wellenimpedanz
des Leistungsresonators Zl von 50Ω eingestellt. Der geforderte Kapazitätsbereich wird von
einem einzelnen BST-Dünnfilm-Varaktor STPTIC-15G2 abgedeckt.
In Abbildung 3.16 sind die extrahierten Interresonator-Kopplungen und der externe Güte-
faktor als Funktion der Kapazität bei der Mittenfrequenz f0 = 1,7GHz gezeigt. Zusätzlich
ist die den Koppelfaktoren entsprechende Bandbreite B angegeben. Die Abstimmbereiche
der Interresonator-Kopplung, siehe Abbildung 3.15, werden mit kommerziellen statischen
Kondensatoren mit einer Kapazität C0,12 = C0,34 von 0,5 pF und C0,23 von 0,3 pF aus der
Serie ACCU-P realisiert. Die resultierenden Wertebereiche der Gesamtkapazität Cij sind in
Abbildung 3.16 farblich hervorgehoben. Aufgrund der kommerziell erhältlichen Kapazitäten,
die in diskret abgestuften Kapazitätswerten zur Verfügung stehen, weichen die Abstimmbe-
reiche der Interresonator-Kopplung marginal von den gewünschten Koppelfaktoren ab. Dies
führt zu einer Abweichung der definierten Filter-Charakteristik und Rückflussdämpfung bei
den Grenzfrequenzen des Bandbreiten- und Mittenfrequenzintervalls.
Kleinsignaluntersuchung
Zur Untersuchung des quergekoppelten Bandpassfilters wurde dieses auf einem Hochfre-
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Abbildung 3.18: Gemessene und simulierte (gestrichelt) Streuparameter sowie Gruppenlauf-
zeit des quergekoppelten Bandpassfilters vierter Ordnung für unterschiedliche Mittenfrequenz-
und Bandbreitenkonfigurationen bei einer minimalen Rückflussdämpfung RL = 15 dB. Für
die Mittenfrequenz von 1,7GHz sind zusätzlich die Bandbreitenkonfigurationen bei der
spezifizierten minimalen Rückflussdämpfung RL = 20dB gezeigt.
und einer Kupferkaschierung von 35 µm aufgebaut. Die BST-Dünnfilm-Varaktoren und die
statischen Kapazitäten sind in Flip-Chip-Montage auf das Substrat aufgelötet. Die Steuer-
spannung wird durch das integrierte Versorgungsnetzwerk der BST-Dünnfilm-Varaktoren
angelegt, siehe Abbildung 3.1 c. Die hochohmige Verbindung zwischen den Kondensatorplat-
ten der Varaktoren Cs dient als Masseverbindung für die Varaktoren Cc,ij , die zum Anlegen
einer Steuerspannung benötigt wird. Abbildung 3.17 zeigt das aufgebaute Filternetzwerk.
Die Kleinsignaleigenschaften des rekonfigurierbaren quergekoppelten Filternetzwerkes
wurden mit dem Vektor-Netzwerkanalysator PNA-X im Frequenzbereich zwischen 500MHz
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Abbildung 3.19: Abstimmbereiche des quergekoppelten Bandpassfilters vierter Ordnung für
eine Rückflussdämpfung RL ≈ 15 dB.
bis 5GHz aufgenommen. Die einzelnen Varaktoren werden über die Steuerspannungen Uij
zwischen 0V und 24V angesteuert.
In Abbildung 3.18 sind die gemessenen und simulierten Streuparameter und Gruppen-
laufzeit für unterschiedliche Mittenfrequenzkonfigurationen für die minimale und maximale
Bandbreitenkonfiguration gezeigt. Der Transmissionskoeffizienten |S21| zeigen eine Diskre-
panz von maximal ≈ 1,5 dB zwischen den simulierten und gemessenen Streuparametern im
Abstimmbereich. Dies lässt sich wie im vorangegangenen Abschnitt auf eine unzureichende
Modellierung der Varaktoren zurückführen. In der Simulation kann für alle Mittenfrequenz-
und Bandbreitenkonfigurationen eine konstante Filter-Charakteristik mit einer equiripple
Rückflussdämpfung RL von≈ 20 dB konfiguriert werden. Ausschließlich an der unteren Grenz-
frequenz des Mittenfrequenzbereichs liegt die equiripple Rückflussdämpfung bei RL ≈ 15 dB.
In der Messung lässt sich für alle Mittenfrequenz- und Bandbreitenkonfigurationen eine
minimale equiripple Rückflussdämpfung RL ≈ 15 dB einstellen. Für Konfigurationen abseits
der Grenzfrequenzen des Mittenfrequenz- und Bandbreitenbereichs kann die spezifizierte
Filter-Charakteristiken mit einer minimalen equiripple Rückflussdämpfung von 20 dB konfi-
guriert werden. In Abbildung 3.18 sind neben den gemessenen Filterkonfigurationen für eine
definierte Rückflussdämpfung RL ≈ 15 dB zwei Filterkonfigurationen bei der Mittenfrequenz
f0 = 1,7GHz mit einer minimalen Rückflussdämpfung RL ≈ 20 dB gezeigt. Der Grund
für die insgesamt reduzierte Rückflussdämpfung um 5 dB im Vergleich zur Spezifikation
liegt in der Diskrepanz zwischen den geforderten und realisierbaren Abstimmbereichen der
Interresonator-Kopplungen begründet.
Die Steigung der Filterflanke zwischen dem Durchlassbereich und den Übertragungsnull-
stellen liegt für alle Filterkonfigurationen im Bereich zwischen 0,4 dB/MHz und 0,6 dB/MHz.
Abseits der Übertragungsnullstellen nimmt die Steigung um den Faktor 10 ab und liegt bei
≈ 0,05 dB/MHz. Im Vergleich zu den Hairpin-Filtern zeigt der quergekoppelte Bandpassfilter,
aufgrund der höheren Filterordnung und der zu endlichen Frequenzen verschobenen Über-
tragungsnullstellen, eine höhere Standardabweichung der Gruppenlaufzeit σ(τg) zwischen
0,8 ns und 1 ns.
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f0 = 1,55GHz: |S21| |S11| f0 = 1,74GHz: S21 S11
Abbildung 3.20: Gemessene Streuparameter bei der oberen und unteren Grenzfrequenz
des Mittenfrequenzintervalls ∆f0|B für eine absolute Bandbreite B = 80MHz mit einer
minimalen Rückflussdämpfung RL > 20 dB. Daten nach [Sch+20].
In Abbildung 3.19 ist der gesamte Abstimmbereich A′ mit allen möglichen Mittenfrequenz-
und Bandbreitenkonfigurationen mit einer Rückflussdämpfung RL ≈ 15 dB gezeigt. Im
Abstimmbereich A′ können unterschiedliche abstimmbare Mittenfrequenzbereiche ∆f0|B
bei konstanten Bandbreiten B und abstimmbare Bandbreitenbereiche ∆B|f0 bei konstanten
Mittenfrequenzen f0 konfiguriert werden. Im Abstimmbereich A können alle Kombinationen
aus dem Mittenfrequenzintervall If0 und Bandbreitenintervall IB konfiguriert werden. Das
Mittenfrequenzintervall If0 liegt zwischen 1,56GHz und 1,718GHz mit einer Abstimmbarkeit
von τIf0 von 9,5%. Das gemessene Bandbreitenintervall IB liegt im Intervall If0 zwischen
70MHz bis 130MHz mit einer Abstimmbarkeit von τIB von 46%. Der Abstimmbereich
A liegt somit unterhalb des definierten Mittenfrequenzbereichs zwischen 1,55GHz und
1,75GHz. Aufgrund der komplexen Koppelstruktur des Filternetzwerks wird ein großer
Teil des Abstimmbereichs der Varaktoren zur Kompensation von Fertigungstoleranzen
benötigt. Folglich reduziert sich der definierte Abstimmbereich der Mittenfrequenz sowie der
Bandbreite. Die Einfügedämpfung variieren im Abstimmbereich zwischen 3 dB und 5,5 dB,
wobei die Verluste mit steigender Bandbreite abnehmen. Der unbelastete Gütefaktor der
Resonatoren Qu liegt im Abstimmbereich zwischen 60 und 75.
In Abbildung 3.20 sind die Streuparameter bei der oberen und unteren Grenzfrequenz des
Mittenfrequenzbereichs mit einer absoluten Bandbreite von 80MHz bei einer minimalen
Rückflussdämpfung RL > 20 dB gezeigt. Für die Filterkonfigurationen lässt sich eine durch-
gehende Sperrdämpfung As > 20 dB erkennen, wobei die untere Mittenfrequenzkonfiguration
einen gedämpften harmonischen Durchlassbereich bei ≈ 3,2GHz zeigt.
3.3 Einordnung und Bewertung
Für rekonfigurierbare Filter werden die bekannten Kenndaten durch die Abstimmbarkeit
und den Abstimmbereich der Mittenfrequenz- und Bandbreite erweitert. In Tabelle 3.2
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Abbildung 3.21: Bandbreitenabstimmbarkeit in Abhänigkeit von der Mittenfrequenzabstimm-
barkeit für unterschiedliche Abstimmbereiche Ai die alle Mittenfrequenz- und Bandbreiten-
Kombinationen gewährleisten. Exemplarisch sind drei Abstimmbereiche A1 , A2 und A3
der Mittenfrequenz und Bandbreite des Hairpin-Filters aus Abschnitt 3.2.2 gezeigt, siehe
Abbildung 3.12. Für einen Vergleich zwischen den Filternetzwerken sind in der Legende deren
maximalen Mittenfrequenzen f0,max gegeben. Die weiteren Kenndaten der Literaturstellen
sind in Tabelle 3.2 gegeben.
ist ein Literaturvergleich zwischen den in diesem Kapitel gezeigten und zahlreiche weitere
kontinuierlich abstimmbare Bandpassfilter in unterschiedlichen Technologien gegeben.
Die in dieser Arbeit vorgestellten Bandpassfilter besitzen eine individuelle kontinuierlich
abstimmbare Mittenfrequenz und Bandbreite mit einer definierten konstanten equiripple
Filter-Charakteristik innerhalb des gesamten Abstimmbereichs. Diese stellt einen gleich-
mäßig welligen Verlauf des Transmissions- und Reflexionskoeffizienten im Durchlassbereich
für alle möglichen Filterkonfigurationen mit einer minimalen Rückflussdämpfung sicher.
Diese Charakteristik bietet für die Mehrzahl an Modulationsverfahren z. B. OFDM mit
unterschiedlich vielen einzelnen Trägersignalen eine optimale Filterantwort. Hierbei wird die
Dämpfung des Filters durch die equiripple Filter-Charakteristik über den gesamten Durch-
lassbereich gleichmäßig verteilt [CKM18]. Schlussfolgernd führt eine konstante equiripple
Filter-Charakteristik zu einer annähernd gleichbleibenden Error-Vector-Magnitude (EVM)
über den gesamten Abstimmbereich. Dies ist insbesondere von großer Relevanz, wenn eine
Vielzahl an Kommunikationsdiensten von einem rekonfigurierbaren Bandpassfilter abgedeckt
werden soll. Hierbei muss der EVM-Anteil des Bandpassfilters in dem EVM-Budget des
Kommunikationsdienstes berücksichtigt werden [Gun14; Pim+99].
In Abbildung 3.21 ist die Bandbreitenabstimmbarkeit in Abhängigkeit der Mittenfre-
quenzabstimmbarkeit für unterschiedliche Filterkonfigurationen unter Gewährleistung aller
möglichen Mittenfrequenz- und Bandbreiten-Kombinationen gezeigt. In das Diagramm wur-
den die Bandpassfilter aus Tabelle 3.2 aufgenommen, die eine abstimmbare Mittenfrequenz
und Bandbreite besitzen. Für den Vergleich zwischen den Filtern ist der Mittenfrequenzbe-
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reich ausschlaggebend. Mit steigender Mittenfrequenz nimmt der Gütefaktor der Varaktoren
ab und einhergehend die Verluste im Durchlassbereich des Filternetzwerks zu. Des Weiteren
nimmt der Einfluss der parasitären Reaktanzen mit der Frequenz zu und schränkt zum
einen die Auswahl an zur Verfügung stehenden Varaktoren ein. Zum anderen nimmt die
Abstimmbarkeit durch einen steigenden Einfluss der parasitären induktiven Anteile ab. Somit
ist der Vergleich der Abstimmbarkeiten der Mittenfrequenz und Bandbreite in der Tabelle 3.2
sowie in Abbildung 3.21 immer mit Bezug auf den Mittenfrequenzbereich zu betrachten.
Der Hairpin-Bandpassfilter in Abschnitt 3.2.2 zeigt einen maximalen Bandbreitenbereich
zwischen 100MHz und 860MHz bei einer konstanten Mittenfrequenz von 3,28GHz mit einer
Abstimmbarkeit τB von 88%. Im Frequenzbereich > 3GHz zeigt das Filternetzwerk aus
[Ser+12] eine deutlich niedrigere Abstimmbarkeit der Bandbreite von lediglich τB = 47%.
Die Mittenfrequenzabstimmbarkeit des Hairpin-Bandpassfilters liegt mit einer maximalen
Abstimmbarkeit τf0 = 24% deutlich über der Abstimmbarkeit τf0 = 14% in [Ser+12].
Die Mittenfrequenzabstimmbarkeit des Hairpin-Bandpassfilters ist hauptsächlich durch die
statischen Kapazitäten C0 limitiert, siehe Abbildung 3.8. Die statische Kapazität dient der
Entkopplung der einzelnen Steuerspannungen und folglich einer individuellen Ansteuerung
der Varaktoren. Die Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz kann durch ein optimiertes Ver-
sorgungsnetzwerk ohne die statische Kapazitäten oder einen höheren Kapazitätswert C0
erweitert werden. Jedoch sind die Kapazitätswerte durch die kommerziell zur Verfügung
stehenden Bauteilwerte für den Frequenzbereich > 3GHz limitiert.
Weitere Bandpassfilter mit einer höheren Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz liegen
entweder bei deutlich niedrigeren Mittenfrequenzen [ZXW18; CR11] oder besitzen keine
rekonfigurierbare Bandbreite [TTC14]. Filterimplementierungen in [GR19; LR15] zeigen eine
von der Mittenfrequenz abhängige absolute Bandbreite, aufgrund statischer Koppelfaktoren.
Jedoch besitzen diese Filterimplementierungen aufgrund der reduzierten Komplexität eine
deutlich höhere Mittenfrequenzabstimmbarkeit.
In Abschnitt 3.2.3 wurde ein quergekoppeltes rekonfigurierbares Bandpassfilter mit zwei zu
endlichen Frequenzen hin verschobenen Übertragungsnullstellen vorgestellt. Die Mittenfre-
quenz- und Bandbreitenabstimmbarkeit liegt im Bereich von quergekoppelten Bandpassfiltern
in [ZYZ12; Ser+12]. In [CR11] sind zusätzliche Übertragungsnullstellen in die Übertragungs-
funktion durch externe Resonatoren eingefügt. Der quergekoppelte Bandpassfilter vierter
Ordnung in Abschnitt 3.2.3 zeigt eine niedrigere Einfügerdämpfung im Abstimmbereich als
das Filternetzwerk dritter Ordnung in [CR11]. Dies lässt sich auf die zusätzlichen steuerbaren
Resonatoren für die Übertragungsnullstellen in [CR11] zurückführen und zeigt deutlich den
Vorteil von quergekoppelten Filternetzwerken in Bezug auf die Einfügedämpfung auf. Auf-
grund der komplexen Koppelstruktur zeigen quergekoppelte Bandpassfilter eine im Vergleich
zu Allpol-Filtern reduzierte Abstimmbarkeit.
Die Abstimmbarkeit der vorgestellten Bandpassfilter lässt sich durch den Einsatz von
Hybrid-Technologien, in der diskrete und kontinuierlich abstimmbare Komponenten in Kombi-
nation genutzt werden, deutlich erweitern. Jedoch steigt durch solch eine Implementierung die
Komplexität des Filternetzwerks an. In [LR15] ist ein Bandpassfilter in Hybrid-Technologie
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3 Rekonfigurierbare Bandpassfilter mit konstanter Filter-Charakteristik
unter Verwendung von PIN-Dioden und Halbleiter-Varaktoren vorgestellt. Die Abstimmbar-
keit der Mittenfrequenz liegt mit 65% deutlich über den Abstimmbarkeiten der anderen in
Tabelle 3.2 dokumentierten Filternetzwerke.
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Für die Realisierung eines vollständig rekonfigurierbaren HF-Frontends werden Technologien
für steuerbare Komponenten sowohl für den Einsatz bei niedrigen Leistungspegeln im
Empfangspfad als auch für Leistungsanwendungen im Sendepfad benötigt. Hierbei sind
insbesondere im Hinblick auf zukünftige CR-Konzepte Technologien von Bedeutung, die eine
hohe Leistungstragfähigkeit und Linearität bei schnellen Reaktionszeiten ermöglichen.
Die Untersuchungen der letzten Jahre zeigen, dass BST-Dickfilm-Varaktoren aufgrund
ihrer hohen Leistungstragfähigkeit, Linearität und einer Reaktionszeit im Bereich von Pikose-
kunden eine der Schlüsseltechnologien für steuerbare Komponenten für Leistungsanwendun-
gen sind [Wie17; Mau11]. Neben diesen vorteilhaften Eigenschaften können BST-Dickfilm-
Varaktoren direkt in Mikrowellenstrukturen implementiert werden [Mau11]. Hierbei wird der
BST-Dickfilm direkt auf die Schaltung im Siebdruckverfahren oder Inkjet-Druckverfahren
prozessiert. Somit entfallen eine große Anzahl an Fertigungsschritten und bieten folglich
eine kostengünstige und einfache Implementierungsart. Des Weiteren können in diesem
Herstellungsprozess die geforderten Varaktorkapazitäten durch die Druckhöhe und/oder der
Kondensatorplattenfläche flexibel angepasst werden.
Jedoch haben die Forschungen in den letzten Jahren neben den vielen Vorteilen auch
Nachteile von BST-Dickfilm-Varaktoren aufgezeigt. Die Vorteile der hohen Lineraität und
Leistungstragfähigkeit resultieren direkt in hohen Steuerspannungen von bis zu 200V. Diese
hohen Steuerspannungen stellen heute aufgrund moderner Schaltwandler in der Praxis kein
Problem dar. Ein viel bedeutenderer Nachteil in Bezug auf die Realisierung von komplexen
Filternetzwerken stellen die geringen Genauigkeiten der Druckverfahren dar [Kie+18]. Dies
resultiert in einer variierenden Dicke des BST-Films, welche zu hohen Abweichung der
Varaktorkapazität führt. Dies führt wiederum zu einer reduzierten Schnittmenge des gemein-
samen Kapazitätsbereichs der eingesetzten Varaktoren und einhergehend einer sinkenden
Abstimmbarkeit z. B. eines Filternetzwerks. Dem lässt sich mit einer getrennten Fertigung
und Vorselektion der Komponenten entgegenwirken. Jedoch entfällt hierdurch der Vorteil
einer kostengünstigen und einfachen direkten Implementierung.
Im Hinblick auf rekonfigurierbare Filternetzwerke für Leistungsanwendungen sollen in
diesem Kapitel die Implementierbarkeit von BST-Dickfilm-Varaktoren in komplexe Fil-
ternetzwerke untersucht werden. Hierzu werden im Rahmen eines Technologievergleichs
BST-Dickfilm-Varaktoren und kommerzielle BST-Dünnfilm- und Halbleiter-Varaktoren un-
tersucht. Hierbei werden die Klein- und Großsignaleigenschaften der rekonfigurierbaren
Filternetzwerke verglichen und eingeordnet. Die Forschungsergebnisse dienen als Grundla-




Tabelle 4.1: Überblick über die untersuchten Technologien.
Parameter Technologien
Halbleiter BST-Dünnfilm BST-Dickfilm
Hersteller Skyworks STMicroelectronics TU Darmstadt/KIT
Serie SMV123X-079 STPTIC BST
Frequenz f ≤ 10GHz 700MHz ≤ f ≤ 3GHz f ≤ 10GHz
Abstimmbarkeit τv 80% 70%− 80% 60%
Steuerspannung Uv 0V − 15V 0V − 24V 0V − 200V
Gütefaktor Qv 67 bei 900MHz 65 bei 700MHz 45 bei 2GHz
Zu Beginn wird der Filterentwurf und die Realisierung eines Filternetzwerks in den
unterschiedlichen Technologien vorgestellt. Im Besonderen wird auf die Einschränkungen
bei der Implementierung in BST-Dickfilm-Technologie eingegangen. Die Untersuchung der
Filternetzwerke teilt sich in die Untersuchung der Klein- und Großsignaleigenschaften auf.
Die Kleinsignaleigenschaften der Filternetzwerke werden zur messtechnischen Analyse der
Einfügedämpfung, Rückflussdämpfung und insbesondere der Abstimmbarkeit der Mittenfre-
quenz und Bandbreite herangezogen. Die Großsignaluntersuchungen umfassen die Messung
der Linearität, Leistungstragfähigkeit und der Eigenaussteuerung der Filternetzwerke.
Teilergebnisse der Technologieevaluation wurden im Journal IEEE Transactions on Micro-
wave Theory and Techniques im Jahr 2017 [Sch+17] und in [Sch+16] veröffentlicht.
4.1 Filterentwurf und Realisierung
Der Technologievergleich wird beispielhaft anhand eines Hairpin-Filternetzwerks dritter
Ordnung durchgeführt. Hierzu wird die Filterstruktur in Halbleiter-, BST-Dünnfim- und
BST-Dickfilm-Technologie aufgebaut. In Tabelle 4.1 ist ein Überblick über die verwendeten
Varaktor-Technologien und deren Eigenschaften gegeben. Die Filternetzwerke in Halbleiter-
und BST-Dünnfilm-Technologie werden mit kommerziell erhältlichen Bauelementen realisiert.
Für die verwendeten BST-Dünnfilm-Varaktoren lässt sich in Tabelle 4.1 ein limitierter
Frequenzbereich erkennen. Dieser lässt sich wie in Abschnitt 3.1 erläutert, auf akustische
Resonanzen im BST-Dünnfilm zurückführen. Die hohe Leistungstragfähigkeit sowie Linearität
der BST-Dickfilm-Varaktoren korreliert direkt mit der hohen Steuerspannung von bis zu
200V.
Die BST-Dickfilm-Varaktoren wurden in Kooperation mit dem Karlsruher Institut für
Technologie (KIT) im Rahmen des Forschungvorhabens RISA1 im Siebdruckverfahren
hergestellt. Die Varaktoren wurden hierbei direkt als MIM-Varaktoren in die Filterstruktur
prozessiert. Die BST-Dickfilm-Varaktoren besitzen aufgrund von Streuungen der Druckhöhe,
1Das Forschungsvorhaben Rekonfigurierbare Filter für Satellitenanwendungen (RISA) mit dem Zeichen
FKZ 50 YB 1627 wurde durch das Bundesministerium für Bildung und Forschung (BMBF) unter der
Führung des Deutsches Zentrum für Luft- und Raumfahrt (DLR) unterstützt.
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Abbildung 4.1: Ersatzschaltbild und Schaltbild des Hairpin-Bandpassfilters dritter Ordnung
für die Technologieevaluation. Das Schaltbild beinhaltet das resistive Versorgungsnetzwerk
für die Filterrealisierung in Halbleiter- und BST-Dickfilm-Technologie. In (a) ist exemplarisch
ein einzelner BST-Dünnfilm-Varaktor mit integriertem Versorgungsnetzwerk dargestellt. Für
Layout und Dimensionen siehe Anhang E.3
die im Bereich von 2 µm bei dem verwendeten Siebdruckverfahren liegen, eine Streuung des
Kapazitätsbereichs der Varaktoren [Kie+18].
Die Streuung der Kapazitätswerte reduziert die Schnittmenge des geforderten Abstimmbe-
reichs der Varaktorkapazitäten und führt folglich zu einem verminderten Abstimmbereich
des Filternetzwerks. Des Weiteren können mikroskopische Hohlräume in der gesinterten BST-
Dickschicht im Galvanisierungsprozess zu Kurzschlüssen in den Varaktoren [Kie19] führen.
Folglich steigt mit der Anzahl an Varaktoren unter den aktuellen Fertigungsbedingungen
die Ausschusswahrscheinlichkeit der Filterstruktur. Aufgrund der Fertigungsproblematik
wurde für die Technologieevaluation auf einen steuerbaren externen Gütefaktor verzich-
tet. Im Vergleich zu den Filternetzwerken in Kapitel 3 lässt sich somit keine konstante
Filter-Charakteristik im Abstimmbereich erzielen.
Die Filterstruktur wird aufgrund des Sinterprozesses des BST-Dickfilms bei Temperaturen
von ≈ 850 °C auf einem für diese Temperatur geeigneten Aluminiumoxid-Keramik-Substrat,
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mit einer Substratdicke von 640 µm hergestellt. Die hohe relative Permittivität des Sub-
strats εr von 9,6 resultiert in kleineren Abmessungen der Leitungsresonatoren und folglich
in einem sinkenden Verhältnis zwischen der Auflösung des Siebdruckverfahrens und der
Strukturgröße. Der Mittenfrequenzbereich wurde zu der minimalen Arbeitsfrequenz der
BST-Dünnfilm-Varaktoren verschoben, um das Verhältnis möglichst groß zu halten. Für
das Filternetzwerk ist somit der Mittenfrequenzbereich zwischen 700MHz und 1GHz ange-
strebt, wobei sich die obere Grenzfrequenz aus den unterschiedlichen Abstimmbereichen der
Varaktor-Technologien ergibt. Der Abstimmbereich der Bandbreite ist für die Filterstruktur
zwischen 50MHz und 150MHz gewählt. Der Bandbreitenbereich ist aufgrund eines statischen
externen Gütefaktors von der Mittenfrequenz abhängig und verschiebt sich folglich über
den Mittenfrequenzbereich. Für den Filterentwurf wurde eine Tschebyscheff-Charakteristik
gewählt, die eine Rückflussdämpfung RL > 10 dB im gesamten Abstimmbereich garantiert.
Das Filternetzwerk wurde nach der in Abschnitt 3.2.2 beschriebenen Entwurfsmethode aus-
gelegt. In Abbildung 4.1 ist das Ersatzschaltbild des Hairpin-Bandpassfilters dritter Ordnung
gezeigt. Aufgrund möglicher Streuungen der Abstimmbereiche der Varaktorkapazitäten in
BST-Dickfilm-Technologie sind die Abstimmbereiche der Varaktoren in der physikalischen
Realisierung nicht zwingend gleich. Für eine Differenzierung zwischen den Varaktoren wurden
im Ersatzschaltbild zusätzliche Indizes eingeführt.
Der gewünschten Mittenfrequenzbereich ist über die Resonatorlänge lr von 41mm, einer
Wellenimpedanz Zl von 50Ω und einer Varaktorkapazität Cs,1a = Cs,1b = · · · = Cs,3b von
0,9 pF bis 1,2 pF eingestellt, wobei die parasitären induktiven Anteile der Varaktoren und der
Durchkontaktierung berücksichtigt wurden. Der Halbleiter-Varaktor SMV1232-079 und der
BST-Dünnfilm-Varaktor STPTIC-33F1 decken den erforderlichen Kapazitätsbereich ab und
werden für das Filternetzwerk verwendet. Die Abstimmbarkeit des BST-Dickfilm-Varaktors
liegt 10% unterhalb der Abstimmbarkeit der anderen Technologien und kann somit nur
einen kleineren Bereich des gewünschten Mittenfrequenzbereichs abdecken.
Eine anti-parallele Orientierung der Hairpin-Resonatoren wird für die Realisierung ei-
ner steuerbaren Interresonator-Kopplung für den gewünschten Mittenfrequenz- und Band-
breitenbereich bevorzugt, siehe Abschnitt 3.2.1. Eine optimale Konfiguration der steuer-
baren Interresonator-Kopplung in Bezug auf den benötigten Koppelfaktorbereich ergibt
sich für eine Distanz d von 1,2mm zwischen den Resonatoren und einer Varaktorkapa-
zität Cc,12 = Cc,23 von 0,4 pF bis 1,8 pF. Der Halbleiter-Varaktor SMV1231-079 sowie
der BST-Dünnfilm-Varaktor STPTIC-15G2 wurden für eine maximale Abstimmbarkeit
mittig zwischen den Resonatoren platziert. Die BST-Dickfilm-Varaktoren sind aufgrund
ihrer verminderten Abstimmbarkeit auf den Kapazitätsbereich zwischen 0,4 pF und 1,1 pF
limitiert. Die Interresonator-Kopplung wurde in dieser Technologie durch symmetrisches
Positionieren von zwei BST-Dickfilm-Varaktoren um die mittige horizontale Achse realisiert,
siehe Abbildung 4.1.
Der externe Gütefaktor wurde über den Verbindungspunkt bei einer Distanz le nach
Wong et al. [Won79] auf den benötigten I/O-Koppelfaktor eingestellt. Für den spezifi-
zierten Abstimmbereich der Mittenfrequenz und Bandbreite muss für eine Tschebyscheff-
Charakteristiken mit einer Rückflussdämpfung RL > 10 dB der externe Gütefaktor Qe ≤ 8.5
64













Abbildung 4.2: Foto des Hairpin-Bandpassfilters in (a) BST-Dünnfilm-Technologie und (b)
in BST-Dickfilm-Technologie. Nahaufnahme der Varaktoren Cs (mittig) und Ce (rechts) in
(c)–(d) BST-Dünnfilm-Technologie, (e)–(f) Halbleiter-Technologie und (g)–(h) BST-Dickfilm-
Technologie [Sch+16; Sch+17]. © 2017 IEEE
gewählt werden. Dies wird im gesamten Abstimmbereich durch eine Distanz le = 5mm
garantiert.
Die Halbleiter- und BST-Dickfilm-Varaktoren besitzen kein integriertes Versorgungsnetz-
werk und müssen über ein externes Versorgungsnetzwerk mit den Steuerspannungen versorgt
werden. In Abbildung 4.1 ist das Versorgungsnetzwerk für das Filternetzwerk in BST-Dickfilm-
und Halbleiter-Technologie gezeigt. Wie in Kapitel 3 erläutert, wird für die Ansteuerung
der Varaktoren ein resistives Versorgungsnetzwerk bevorzugt. Die Steuerspannung wird
über einen Widerstand Rb = 1MΩ an die Varaktoren angelegt. Hierbei liegt der effektive
Gütefaktor eines Varaktors Qeff bei der Verwendung eines resistiven Versorgungsnetzwerks
stets unter dem Gütefaktor Qv eines Varaktors ohne resistives Versorgungsnetzwerks. Nach
Gleichung (3.18) liegt somit der effektive Gütefaktor Qeff für die verwendeten Halbleiter-
und BST-Dickfilm-Varaktoren in Verbindung mit dem Versorgungsnetzwerk bei 99% ·Qv.
Auf eine Entkopplung der einzelnen Steuerspannungen durch zusätzliche statische Kapazitä-
ten wurde in diesem Filterentwurf verzichtet, um die Großsignaluntersuchung nicht durch
zusätzliche Komponenten zu verfälschen.
Die Varaktoren Cs,ij werden gemäß des Ersatzschaltbildes in Abbildung 4.1 über die
Steuerspannung U1, U3 und die Differenzspannung U2a − U2b angesteuert. Die Varaktoren
Cc,12 und Cc,23 der steuerbaren Interresonator-Kopplung werden über die Differenzspan-
nung U2a − U1 und U2a − U3 zwischen den Hairpin-Resonatoren eingestellt. Die HF-Masse
für die Varaktoren Cs,2a und Cs,2b des mittleren Hairpin-Resonators R2 wird über eine
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statische Kapazität C0 hergestellt. Ausgehend von der maximalen Versorgungsspannung
für die BST-Dickfilm-Varaktoren von 200V und dem spezifizierten Mittenfrequenzbereich
wurde eine statische Kapazität C0 von 51 pF aus der Serie ATC600F von der Firma AVX
Corporation verwendet. Der steuerbare Kapazitätsbereich, der durch die zusätzliche statische
Kapazität C0 reduziert wird, kann mit dem zur Verfügung stehendem Abstimmbereich der
Varaktoren kompensiert werden. Im Idealfall, in dem die Varaktoren Cs,1a = · · · = Cs,3b
und Cc,12 = Cc,23 gleich sind und somit keine Streuung der Kapazitätsbereiche aufwei-
sen, können die Steuerspannungen zu Us = U1 = U2a − U2b = U3 und Uc = U2a − Us
zusammengefasst werden. Aufgrund der real auftretenden Kapazitätsbereichstreuung der
BST-Dickfilm-Varaktoren werden die einzelnen Steuerspannungen zur Kompensation von
Abweichungen vom spezifizierten Kapazitätsbereiche verwendet. Die Streuungen der Va-
raktorkapazitäten können jedoch zum einen aufgrund des Zusammenhangs zwischen der
Differenzspannung Uc und der Spannung U1 beziehungsweise U2 nur in einem geringem
Umfang kompensiert werden. Zum anderen können Abweichungen zwischen Varaktoren
mit der gleichen Steuerspannungen wie z. B. Cs,1a(U1) und Cs,1b(U1) mit dem verwendeten
Versorgungsnetzwerk nicht kompensiert werden. Die für die unterschiedlichen Technologien
benötigten Steuerspannungen sind in Tabelle 4.1 zusammengefasst.
Zur Ansteuerung der kommerziellen BST-Dünnschicht-Varaktoren besitzen diese, wie in
Abschnitt 3.1 gezeigt, ein integriertes resistives Versorgungsnetzwerk. Somit entfallen in
dem Ersatzschaltbild die Widerstände Rb sowie die statische Kapazität C0, wobei sich die
Komplexität des Filternetzwerks reduziert. Das integrierte Versorgungsnetzwerk ermöglicht
eine individuelle Ansteuerung der einzelnen Varaktoren und einhergehend eine Kompensation
von Fertigungstoleranzen. Zudem kann eine asymmetrische kapazitive Belastung der Hairpin-
Resonatoren, die durch die Interresonator-Kopplung verursacht wird, ausgeglichen werden.
Die Filterstrukturen wurden für die Klein- und Großsignaluntersuchung in Abhängigkeit
von der verwendeten Varaktor-Technologie in unterschiedlichen Prozessen hergestellt. Die
Filterstruktur in Halbleiter- und BST-Dünnfilm-Technologie wurden auf dem Hochfrequenz-
substrat RO3010 mit einer relativen Permittivität εr von 10,2, einer Substratdicke von
640 µm und einer Kupferkaschierung von 35 µm hergestellt. Das Hairpin-Bandpassfilter in
BST-Dünnfilm-Technologie ist in Abbildung 4.2 a gezeigt. Die BST-Dünnfilm- und Halbleiter-
Varaktoren wurden in Flip-Chip- und Oberflächenmontage auf die Filterstruktur aufgelötet.
Die bestückten Varaktoren Cs sowie Cc in den unterschiedlichen Technologien sind in den
Abbildungen 4.2 c – 4.2 f gezeigt.
Das Filternetzwerk in BST-Dickfilm-Technologie wird aufgrund der hohen Sintertempe-
ratur des BST-Materials auf einem Aluminiumoxid-Keramik-Substrat mit einer relativen
Permittivität von εr = 9,6 und einer Substratdicke von 640 µm aufgebaut. Die Filterstruktur
ist in zwei Schritten in einem Lift-off-Verfahren mit einer Gold-Metallisierung von 3 µm
auf das Substrat prozessiert. Im ersten Schritt wurde die Filterstruktur auf das Substrat
strukturiert. Anschließend wurde ein 12 µm dicker BST-Film im Siebdruckverfahren auf
die Filterstruktur gedruckt und bei 850 °C gesintert. Abschließend wurde die oberen Elek-
trode auf den BST-Dickfilm und die Filterstruktur strukturiert. Der Fertigungsprozess der
BST-Dickfilm-Varaktoren ist in den Arbeiten [Saz13; Wie17; Mau11] genau beschrieben.
Das gefertigte Filternetzwerk in BST-Dickfilm-Technologie ist in Abbildung 4.2 b gezeigt.
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Detaillierte Aufnahmen der BST-Dickfilm-Varaktoren Cs und Cc siehe Abbildungen 4.2 g
beziehungsweise 4.2 h.
4.2 Kleinsignaluntersuchung
Die Kleinsignaleigenschaften geben Aufschluss über die Verluste, den Gütefaktor und die
Abstimmbarkeit des Filternetzwerks. Aufgrund des statischen externen Gütefaktors eignet
sich der Abstimmbereich A, in dem alle möglichen Kombinationen aus dem Mittenfrequenz-
und Bandbreitenintervall eingestellt werden können, nicht zum Vergleich der Filterstrukturen
in den unterschiedlichen Technologien, siehe Kapitel 3. In diesem Abschnitt wird zum
Vergleich die maximale Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz τf0,max(B) und der Bandbreite
τB,max(f0) verwendet. Die gemessenen Abstimmbereiche der Mittenfrequenz und Bandbreite
der Filternetzwerke in den unterschiedlichen Technologien sind in der rechten Spalte in
Abbildung 4.3 dargestellt. Die Einfügedämpfung der Filternetzwerke bei den unterschiedlichen
Mittenfrequenz- und Bandbreitenkonfigurationen ist durch eine Farbskala kodiert. In der
linken Spalte in Abbildung 4.3 sind die simulierten und gemessenen Streuparameter der
Filternetzwerke bei der minimalen und maximalen Mittenfrequenzkonfiguration gezeigt.
Die Messungen der Filterstruktur in Halbleiter-Technologie zeigen einen Mittenfrequenzbe-
reich zwischen 690MHz und 1,1GHz und eine einstellbare Bandbreite zwischen 41MHz und
300MHz. Bei einer Bandbreite von 100MHz zeigt das Filter den maximalen Mittenfrequenz-
bereich zwischen 720MHz und 1,11GHz mit einer Abstimmbarkeit von τf0,max von 35%.
Der maximale Abstimmbereich der Bandbreite liegt zwischen 80MHz und 300MHz mit
einer Abstimmbarkeit τB,max von 73% bei einer konstanten Mittenfrequenz von 1,02GHz.
Die simulierten und gemessenen Transmissionskoeffizienten zeigen eine qualitative gute
Übereinstimmung innerhalb des Durchlassbereichs. Die Abweichungen außerhalb des Durch-
lassbereichs lassen sich auf unzureichend modellierte parasitäre Anteile zurückführen. Der
gemessene Reflexionskoeffizient der Filterkonfiguration bei f0 = 700MHz zeigt im Ver-
gleich zur Simulation einen asymmetrischen Verlauf im Durchlassbereich. Dies ist auf eine
asymmetrische Belastung der Resonatoren zurückführen, die aufgrund des verwendeten Ver-
sorgungsnetzwerks nicht ausgeglichen werden kann. Die Einfügedämpfung variiert zwischen
1,5 dB und 7 dB über den gesamten Abstimmbereich. Diese Variabilität der Einfügedämpfung
ist auf einen inhärenten von der Steuerspannung abhängigen Gütefaktor der Halbleiter-
Varaktoren zurückzuführen.
Die Filterstruktur unter Verwendung von BST-Dünnschicht-Varaktoren zeigt eine einstell-
bare Mittenfrequenz zwischen 680MHz und 1,02GHz und einen Bandbreitenbereich von
31MHz bis 205MHz. Die Messung zeigt einen vergleichsweise kleineren Abstimmbereich
zum Filternetzwerk in Halbleiter-Technologie und geringfügig höhere Einfügedämpfung
im Bereich von 2,5 dB bis 8 dB. Die gemessenen und simulierten Streuparameter zeigen
eine qualitativ gute Übereinstimmung im Durchlassbereich. Der Reflexionskoeffizient liegt
zwischen −15 dB und −20 dB und zeigt eine equiripple Filter-Charakteristik. Das integrierte
Versorgungsnetzwerk der BST-Dünnfilm-Varaktoren ermöglicht eine individuelle Ansteue-
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Abbildung 4.3: Gemessene und simulierte (gestrichelt) Streuparameter (links) bei der
minimalen und maximalen Mittenfrequenzkonfiguration und (rechts) Abstimmbereiche der
Filternetzwerke in den unterschiedlichen Varaktor-Technologien.
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einer asymmetrischen Belastung der Resonatoren. Das Filternetzwerk zeigt einen maximalen
Mittenfrequenzbereich zwischen 703MHz und 1,02GHz bei einer Bandbreite von 75MHz
mit einer Abstimmbarkeit von τf0,max von 31%. Der maximale Bandbreitenbereich liegt zwi-
schen 65MHz und 200MHz mit einer Abstimmbarkeit τB,max von 68% bei einer konstanten
Mittenfrequenz von 985MHz.
Die auf BST-Dickfilm-Varaktoren basierende Filterstruktur weist den geringsten Abstimm-
bereich der Mittenfrequenz zwischen 720MHz und 920MHz und der Bandbreite von 35MHz
bis 105MHz auf. Der maximale Mittenfrequenzbereich liegt zwischen 790MHz und 920MHz
mit einer relativen Abstimmbarkeit von τf0,max von 15% bei einer absoluten Bandbreite
von 68MHz. Der maximale Bandbreitenbereich liegt zwischen 60MHz und 105MHz mit
einer relativen Abstimmbarkeit τB,max von 46% bei einer Mittenfrequenz von 895MHz. Die
gemessenen und simulierten Streuparameter zeigen eine große Diskrepanz im Durchlassbe-
reich auf. Die Einfügedämpfung liegt im Abstimmbereich zwischen 4,5 dB und 11 dB. Der
Reflexionskoeffizient variiert über den Abstimmbereich von −4,5 dB bis −14 dB, wobei einige
Filterkonfigurationen einen asymmetrischen Verlauf im Durchlassbereich aufweisen.
Der reduzierte Abstimmbereich des Filternetzwerks in BST-Dickfilm-Technologie lässt
sich zum einen auf eine im Vergleich zu den Halbleiter- und BST-Dünnfilm-Technologien
geringere Abstimmbarkeit der Varaktoren in BST-Dickfilm-Technologie zurückführen. Zum
anderen entsteht durch Abweichungen im Siebdruckverfahren eine reduzierte Schnittmenge
von den theoretisch gleichen Varaktorkapazitäten. Die Diskrepanz zwischen der Simulation
und Messung, die hohe Einfügedämpfung und der asymmetrische Verlauf des Reflexions-
koeffizienten lassen sich auf eine falsche Konfiguration der Varaktorkapazitäten bei der
Messung zurückführen. Aufgrund des verwendeten Versorgungsnetzwerks können nicht al-
le Varaktoren individuell angesteuert werden. In diesem Fall führt eine Verschiebung der
Abstimmbereiche der Varaktorkapazitäten aufgrund von Fertigungstoleranzen zu einer Dis-
krepanz zwischen den Varaktoren, die mit dem verwendeten Versorgungsnetzwerk nicht
ausgeglichen werden kann. In Abbildung 4.4 sind exemplarisch die Abstimmbereiche der
Varaktoren ∆Cs,1a und ∆Cs,1b mit und ohne eine Verschiebung der Abstimmbereiche gezeigt.
Hierbei lässt sich zum einen die Schnittmenge der Abstimmbereiche der Varaktorkapazitäten
∆Cs,1a ∪∆Cs,1b erkennen. Bei einer gemeinsamen Steuerspannung U1 gilt für die Varaktor-
kapazitäten Cs,1a(U1) 6= Cs,1a(U1) für alle Konfigurationen der Steuerspannungen U1. Unter
Verwendung eines komplexeren Versorgungsnetzwerks, das eine Entkopplung der Steuerspan-
nungen ermöglicht, können die einzelnen Varaktoren individuell angesteuert werden. Somit
lässt sich zwar der Abstimmbereich beziehungsweise die Schnittmenge der Varaktorkapaziten
nicht vergrößern, jedoch lassen sich die Varaktoren über individuelle Steuerspannungen für
eine gültige Filterkonfiguration einstellen. Exemplarisch gilt folglich Cs,1a(U1a) = Cs,1a(U1b)
in der Schnittmenge der Abstimmbereiche der Varaktoren ∆Cs,1a ∪∆Cs,1b.
Der unbelastete Gütefaktor Qu der abstimmbaren Resonatoren der Filterstruktur wurde für
alle Mittenfrequenz- und Bandbreitenkonfigurationen nach dem Verfahren in Abschnitt 2.3.3
aus den Streuparametern extrahiert. Die verwendeten Technologien zeigen ihre geringsten
Verluste bei der maximalen Mittenfrequenz und Bandbreite. Dies lässt sich auf die von
der Steuerspannung abhängigen Verluste zurückführen, die ihr Minimum bei der maxi-
















Abbildung 4.4: Exemplarischer Kapazitätsbereich der Varaktoren Cs,1a und Cs,1b bei gleicher
Abstimmbarkeit τCs,ij für den Fall (a) keiner Verschiebung der Kapazitätsbereiche und (b)
mit Verschiebung der Kapazitätsbereiche.
höchsten Gütefaktor von Qu von 48 auf. Den insgesamt niedrigsten Gütefaktor zeigt das
Filternetzwerk in BST-Dickschicht-Technologie auf. Dies lässt sich auf mehrere Parameter
in der Fertigung der BST-Dickschicht-Varaktoren wie die Druckqualität und den Leitwert
der Gold-Metallisierung zurückzuführen. Die Gütefaktoren Qu der Filternetzwerke sowie
die weiteren Ergebnisse der Kleinsignaluntersuchung in Tabelle 4.2 am Ende des Kapitels
zusammengefasst.
4.3 Großsignaluntersuchung
Die Messung der Großsignaleigenschaften beinhaltet die Untersuchung der Linearität, der
Eigenaussteuerung sowie der Leistungstragfähigkeit von steuerbaren Filternetzwerken. Die
Untersuchung der Leistungstragfähigkeit von Mikrowellenkomponenten und Materialien um-
fasst die Langzeitstudien unter einem definierten Leistungspegel sowie die Untersuchung der
maximalen Leistungstragfähigkeit, die zu einem dauerhaften Ausfall der Komponente führen.
Langzeitstudien betrachten den Einfluss einer definierten Nennleistung auf eine Komponente
und insbesondere auf die verwendeten Materialien über die Zeit, wobei unterschiedliche
Prozesse zu einer Degeneration der Materialien führen können [DF92]. In dieser Arbeit
wurden keine Langzeitstudien zur Leistungstragfähigkeit durchgeführt. Der Fokus liegt hier
auf der Untersuchung der Eigenaussteuerung der rekonfigurierbaren Filternetzwerke.
Ein weiterer Aspekt der Großsignaleigenschaften ist die Linearität der rekonfigurierbaren
Filternetzwerke. Durch nichtlineare Bauelemente und folglich einer nichtlinearen Beziehung
zwischen Strom und Spannung besitzt eine solche Komponente eine nichtlineare Übertra-
gungsfunktion
H(x(t)) = A0 +A1x(t) +A2x
2(t) + · · ·+Anxn(t), (4.1)
wobei n der Ordnung der Intermodulationsprodukte IMn entspricht. Im Fall eines einzel-
nen Dauerstrich-Eingangssignals mit der fundamentalen Frequenz f1 entstehen durch die
nichtlineare Übertragungsfunktion harmonische Frequenzen nf1 des Eingangssignals. Im






















































































Abbildung 4.5: (a) Spektrum einer nichtlinearen Komponente bis zur dritter Ordnung für
zwei Grundtöne f1 und f2. (b) Ausgangsleistung eines Grundtons und des IM3 als Funktion
der Eingangsleistung.
(Grundtöne) f1, . . . , fM lassen sich die Frequenzen der Intermodulationsprodukte IMn der
Ordnung n durch eine lineare Kombination der Form
fIMn = k1f1 ± k2f2 ± · · · ± kMfM (4.2)
mit den Koeffizienten k1, . . . , kM ∈ Z berechnen. Die Summe der Koeffizienten entspricht
der Ordnung n des Intermodulationsprodukts
n = |k1|+ |k2|+ · · ·+ |kM |. (4.3)
Für geradzahlige Ordnungen entsteht neben den Intermodulationsprodukten, den harmoni-
schen Frequenzkomponenten und den Eingangssignalen ein zusätzlicher Gleichanteil [PC03],
dies führt zu einer Eigenaussteuerung des Varaktors und somit zu einer Verstimmung
der Filterkonfigurationen. Unter bestimmten Bedingungen und insbesondere bei der ma-
ximalen Steuerspannung kann die Summe des Gleichanteils und der Steuerspannung die
Durchbruchspannung erreichen und zur Zerstörung des Varaktors führen.
Die Linearität der Mikrowellenkomponenten wird im Allgemeinen durch eine Zwei-Ton-
Messung bestimmt. Hierzu werden zwei Dauerstrich-Eingangssignale mit der Frequenz f1
und f2 mit dem Tonabstand ∆f = f2−f1 in die Komponente eingespeist, wobei ∆f  f1, f2
gilt. In dieser Arbeit wurde ein Tonabstand ∆f von 1MHz für alle Linearitätsmessungen
gewählt. In Abbildung 4.5 a ist das idealisierte Spektrum einer nichtlinearen Komponente
bis zur dritten Ordnung dargestellt. Die erzeugten IM3 bei 2f1 − f2 und 2f2 − f1 liegen sehr
nahe an den Eingangssignalen und können damit nur schwer durch ein Filter unterdrückt
werden. Weitere ungerade IM liegen sehr nahe an den Dauerstrichsignalen, jedoch nimmt
deren Leistung mit der Ordnung n ab. Aufgrund dessen wird im Allgemeinen der IP3-Punkt
IP3 (engl. third-order interception point, IP3 ) als Maß für die Linearität verwendet.
In Abbildung 4.5 b ist exemplarisch die Ausgangsleistung P0 des Eingangssignals f1 und









































Abbildung 4.6: Blockschaltbild des Großsignalmessaufbaus für die Untersuchung der Linea-
rität, Eigenaussteuerung sowie der Leistungsträgfähigkeit. (VSG) Vektorsignalquelle, (VNA)
Vektor-Netzwerkanalysator.
Die Steigung des Intermodulationsprodukts entspricht in doppeltlogarithmischer Darstellung
dessen Ordnung n. Der IP3 ist durch den virtuellen Schnittpunkt der Ausgangsleistung P0
des Eingangssignals f1 mit dem Intermodulationsprodukts IM3 definiert. Dieser Schnittpunkt
kann jedoch aufgrund der durch die Energieerhaltung gegebenen Kompression nicht erreicht
werden, sondern nur extrapoliert werden. Der IP3 wird in Bezug auf die Ausgangsleitung als
OIP3 bezeichnet und berechnet sich nach




wobei alle Leistungen in dBm eingesetzt werden. In Bezug auf die Eingangsleitung wird
die Bezeichnung IIP3 verwendet und berechnet sich zu IIP3 = OIP3 − G, wobei G die
Verstärkung ist [Viz95].
Ein weiteres Maß zur Charakterisierung von nichtlinearen Komponenten ist der sogenannte
1 dB-Kompressionspunkt. Dieser beschreibt den Punkt, an dem der lineare Zusammenhang
zwischen der Eingangs- und Ausgangsleitung um 1 dB von diesem linearen Zusammenhang
abweicht. In Abbildung 4.5 b ist exemplarisch der 1 dB-Kompressionspunkt mit der entspre-
chenden Eingangsleistung IP1 dB und Ausgangsleistung OP1 dB = IP1 dB +G− 1 dB gezeigt.
Dieser wird für die Charakterisierung der Leistungstragfähigkeit herangezogen.
In Abbildung 4.6 ist das Blockschaltbild des Großsignalmessaufbaus zur Charakterisierung
der Leistungstragfähigkeit, Eigenaussteuerung und der Linearität gezeigt. Der Schalter S1
(Hochfrequenzrelais) dient zur Umschaltung zwischen den Signalquellen für die unterschiedli-
chen Untersuchungen. Die Vektorsignalquelle VSG 1 erzeugt das Zwei-Ton-Signal für die
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PIM3 : DUT Messsystem
Abbildung 4.7: Ausgangsleistung P0 des Grundtons f1 und des Intermodulationsprodukts
dritter Ordnung PIM3 für ein DUT und das Messsystems als Funktion der Eingangsleistung
Pin. Als DUT diente der Hairpin-Bandpassfilter in BST-Dünnfilm-Technologie bei einer
Mittenfrequenz f0 = 900MHz und Bandbreite B = 100MHz.
Linearitätsmessung, das in einem nachgeschalteten Leistungsverstärker (engl. power ampli-
fier, PA) mit 50 dB verstärkt wird. Dabei steht eine maximale Ausgangsleistung von 20W
zur Verfügung. Die Schalter S2 und S3 dienen zur Auswahl zwischen zwei Signalpfaden:
einem Pfad mit der zu untersuchenden Komponente (engl. device under test, DUT ) oder
einem direkten Pfad zur Linearisierung/Normalisierung des Messaufbaues. Das Signal am
Ausgang des Schalters S3 wird über einen Richtkoppler RI und ein Dämpfungsglied dem
Spektrumanalysator zugeführt. Der Messaufbau wird für jeden Leistungs- sowie Frequenz-
messpunkt der Linearitätsmessung mit der Software Signal Studio for Multitone Distortion
N7621 von Keysight Technologies linearisiert. In Abbildung 4.7 ist die Ausgangsleistung
des Grundtons f1 und des Intermodulationsprodukts dritter Ordnung PIM3 für ein DUT
sowie für das Messsystem als Funktion der Eingangsleitung aufgetragen. Hierbei lässt sich
deutlich die Steigung der Leistung P0 von 1 dB/dB des Eingangssignals und die Steigung
der Leistung PIM3 von 3 dB/dB des IM3 erkennen. Für das Messsystem lässt sich zeigen,
dass die Leistungsdifferenz zwischen dem Leistungspegel des Eingangssignals P0 und dem
Leistungspegel PIM3 des IM3 durchgehend über 85 dB liegt und folglich der Messaufbau eine
hohe Linearität aufweist.
Zur Untersuchung der Eigenaussteuerung, Leistungstragfähigkeit und des 1 dB-Kompressi-
onspunkts wird der Transmissionskoeffizent |S21| mit einem VNA aufgenommen. Gleichzeitig
wird ein zusätzliches Dauerstrichsignal mit der Frequenz fT mit einem Leistungspegel PT in
das DUT eingespeist. Das Anregungssignal des VNA wird über den Wahlschalter S1 dem
Leistungsverstärker zugeführt. Am Ausgang des Wahlschalters S3 wird das Antwortsignal
durch den Richtkoppler und ein Dämpfungsglied dem Messempfänger des VNA zugeführt.
Hierbei liegt das Anregungssignal am DUT bei Leistungspegeln PA < 10 dBm. Zur Charak-
terisierung des DUTs wird das zusätzliche Dauerstrichsignal fT von der Vektorsignalquelle
VSG2 erzeugt und über einen Signalkombinierer in die Messkette eingespeist. Das Dauer-
strichsignal liegt im Leistungsbereich zwischen 0 dBm bis 43 dBm. Bei der Untersuchung













Abbildung 4.8: Foto des Großsignalmessaufbaues (oben) und Detailansicht (unten) des DUT
und Versorgungsystems.
ent |S21| aufgenommen. Aufgrund des nicht-reziproken Leistungsverstärkers kann nur eine
Pegel-Normalisierung des Transmissionskoeffizienten durchgeführt werden. Somit können
Messfehler aufgrund von Reflexionen innerhalb des Messaufbaus und insbesondere zwischen
dem PA und dem DUT nicht berücksichtigt werden. Das Versorgungssystem, das im Rahmen
dieser Arbeit entwickelt wurde und im Anhang D näher beschrieben ist, stellt zum einen die
Steuerspannungen zur Verfügung und übernimmt zum anderen die Ansteuerung der Schalter
(Hochfrequenzrelais) S1, S2 und S3. Eine Aufnahme des Großsignalmessaufbaus mit einem
eingebautem DUT ist in Abbildung 4.8 gezeigt.
Abbildung 4.9 zeigt die gemessenen IIP3 der drei Hairpin-Bandpassfilter in den unter-
schiedlichen Technologien über deren maximalen Mittenfrequenzbereich. Der beobachtete
variierende IIP3-Pegel über die Abstimmbereiche der unterschiedlichen Technologien hängt
von der C-V-Charakteristik der abstimmbaren Komponenten ab [SH83]. Die auf BST-
Dünnfilm-Varaktoren basierende Filterstruktur zeigt im Abstimmbereich den höchsten IIP3
zwischen 39 dBm und 60 dBm. Die verwendeten kommerziellen BST-Dünnfilm-Varaktoren
sind in einer Reihenschaltung von 24 einzelnen Varaktoren aufgebaut [Wie17]. Somit teilt
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Halbleiter BST-Dickfilm BST-Dünnfilm BST-Dünnfilm (einzeln)
Abbildung 4.9: Gemessener IIP3 der Filternetzwerke in den unterschiedlichen Technologien
über die maximalen Mittenfrequenzbereiche. Die gestrichelte Kurve bezieht sich auf ein
theoretisches Filternetzwerk unter Verwendung von BST-Dünnfilm-Varaktoren bestehend
aus einem einzelnen Varaktor [Sch+17]. © 2017 IEEE
sich die anliegende Spannungsamplitude des HF-Signals auf die einzelnen Varaktoren auf und
führt zu einem insgesamt steigenden IIP3 der Reihenschaltung. Für eine Reihenschaltung
aus N einzelnen Varaktoren mit einem IIP′3 berechnet sich der IIP3 dieser Reihenschaltung
zu
IIP3 = IIP′3 + 20 log(N) (4.5)
[Wie17]. Folglich liegt der IIP′3 eines Filternetzwerks unter Verwendung einzelner BST-
Dünnfilm-Varaktoren 27,6 dB unterhalb des gemessenen IIP3 des Filternetzwerks in kom-
merziellen BST-Dünnfilm-Varaktoren. Zum Vergleich ist der IIP′3 für ein theoretisches
Filternetzwerk unter Verwendung von einzelnen BST-Dünnfilm-Varaktoren in Abbildung 4.9
gestrichelt dargestellt. Im Vergleich zu dem IIP′3 des Filternetzwerks unter Verwendung
einzelner BST-Dünnfilm-Varaktoren weist das Filter in BST-Dickfilm-Technologie einen
um ≈ 24 dB höheren IIP3 im Bereich zwischen 42 dBm und 51 dBm auf. Aufgrund der
höheren Steuerspannungen der BST-Dickfilm-Varaktoren führt die Spannungsamplitude des
HF-Signals zu geringeren Leistungspegeln der Intermodulationsprodukte im Vergleich zu
den Varaktoren in Halbleiter- und BST-Dünnfilm-Technologie. Dies führt folglich zu einer
höheren Linearität eines einzelnen BST-Dickfilm-Varaktors. Das Filternetzwerk in Halbleiter-
Technologie zeigt den niedrigsten IIP3 zwischen 8 dBm und 20 dBm. Im Allgemeinen kann die
Linearität der Halbleiter- und BST-Technologie durch parallele und serielle Konfigurationen
der Varaktoren skaliert werden. Jedoch führt dies zu einer erhöhten Reaktionszeit und einer
höheren Komplexität der Komponenten [Fu+06].
Zur Untersuchung der Eigenaussteuerung und Kompression der Filterantwort wird der
Großsignal-Transmissionskoeffizient |S21| aufgenommen, wobei der Leistungspegel PA des
Anregungssignal im Bereich von −10 dBm bis 43 dBm variiert wird. Für die Untersuchung
der rekonfigurierbaren Bandpassfilter wird kein zusätzliches Dauerstrichsignal fT in die
Filternetzwerke eingespeist. Die Untersuchung der Filternetzwerke in den unterschiedlichen
Technologien wurde bei der maximalen, mittleren und minimalen Mittenfrequenz und ent-
sprechend bei der minimalen bis maximalen Steuerspannung der Varaktoren Cs durchgeführt.
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Der gemessene Transmissionskoeffizient |S21| unter variierender Leistung PA ist in Abbil-
dung 4.10 gezeigt. Die Filternetzwerke in den unterschiedlichen Technologien zeigen bei der
minimalen Steuerspannung die größte Verzerrung der Filterantwort. Dieses Verhalten ist
in der C-V-Charakteristik begründet, deren Steigung mit einer sinkenden Steuerspannung
steigt und ihr Maximum bei der minimalen Steuerspannung besitzt. Insbesondere für die von
der Polarität der Steuerspannung abhängigen Halbleiter-Varaktoren führen große Spannungs-
amplituden des HF-Signals bei der minimalen Steuerspannung zu einem Vorwärtsbetrieb
des Halbleiter-Varaktors. Dies führt zu einer steigenden Varaktorkapazität sowie einem
sinkendem Gütefaktor des Varaktors. Das Filternetzwerk in Halbleiter-Technologie zeigt für
die minimale und mittlere Steuerspannung einen 1 dB-Kompressionspunkt im Bereich von
OP1 dB ≈ 5 dBm. Eine Eigenaussteuerung bei der minimalen beziehungsweise der mittleren
Steuerspannung lässt sich für Leistungspegel PA > −6 dBm und PA > 0 dBm des Anregungs-
signals erkennen. Für die maximale Mittenfrequenzkonfiguration zeigt sich eine deutlich
geringere Verzerrung der Filterantwort. Der 1 dB-Kompressionspunkt konnte bei der maxi-
malen Mittenfrequenzkonfiguration beziehungsweise Steuerspannung nicht aufgenommen
werden, da der Varaktor bei einem Leistungspegel PA von 16 dBm zerstört wurde.
Das Filternetzwerk in BST-Dünnfilm-Technologie zeigt bei der minimalen und mittle-
ren Steuerspannung einen 1 dB-Kompressionspunkt von OP1 dB ≈ 25 dBm beziehungsweise
OP1 dB ≈ 32 dBm. Bei der mittleren Steuerspannung lässt sich zusätzlich eine Eigenaussteue-
rung der Filterfunktion beziehungsweise eine Verschiebung der Mittenfrequenz zu höheren
Frequenzen hin erkennen. Für die maximale Steuerspannung Umax konnte bis zum messtech-
nisch begrenzten Leistungspegel PA ≤ 43 dBm der 1 dB-Kompressionspunkt nicht erreicht
werden. Die Filterantwort zeigt bei der maximalen Steuerspannung eine insgesamt geringe
Verzerrung und Eigenaussteuerung.
Das Filternetzwerk in BST-Dickfilm-Technologie zeigt bei der minimalen Mittenfrequenz
sowie der mittleren Steuerspannung keine signifikante Kompression beziehungsweise Eigen-
aussteuerung. Bei der minimalen Steuerspannung zeigt das Filternetzwerk eine Eigenaussteue-
rung ab einem Leistungspegel von PA > 40 dBm. Ein Leistungspegel von PA = 42,5 dBm
führten bei der mittleren Steuerspannung zur Zerstörung der der BST-Varaktoren. Aufgrund
dessen konnten keine Messdaten für die maximale Steuerspannung aufgenommen werden. Der
Grund für den Durchbruch des Varaktors ist nicht genau geklärt. Ein plausible Erklärung für
den Durchbruch liegt in der Fertigung der MIM-Varaktoren. Eine hohe Oberflächenrauigkeit
kann zu punktuellen Feldüberhöhungen im Varaktor führen, die zu einer reduzierten Durch-
bruchspannung und folglich geringe Leistungstragfähigkeit führen. Hierzu müssen in weiteren
Untersuchungen die Materialeigenschaften sowie die Fertigung der BST-Dickfilm-Varaktoren
betrachtet werden.
Die maximale Leistungstragfähigkeit Pmax ist der Leistungspegel, der eine maximale
Kompression von 1 dB und keine Zerstörung des Filternetzwerks im gesamten Abstimmbereich
garantiert. Die Ergebnisse der Groß- und Kleinsignalanalyse sind in Tabelle 4.2 mit weiteren
Literaturstellen zusammengefasst.
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Abbildung 4.10: Gemessener Transmissionskoeffizient |S21| der Filternetzwerke unter variie-
rendem Leistungspegel PA des Anregungssignal für die Mittenfrequenzkonfigurationen bei
unterschiedlichen Steuerspannungen Us. Für das Filternetzwerk in BST-Dickfilm-Technologie
konnten keine Messdaten bei der maximalen Steuerspannung aufgenommen werden, da
ein Varaktor bei der mittleren Steuerspannung und einem Leistungspegel PA = 42,5 dBm
zerstört wurde.
4.4 Ergebnisse der Technologieevaluation
Die in diesem Kapitel gewonnenen Ergebnisse der Klein- und Großsignaluntersuchung der
Filternetzwerke in Halbleiter-, BST-Dünnfilm- und und BST-Dickfilm-Technologie sind in
Tabelle 4.2 zusammengetragen. Für einen Vergleich der Eigenschaften und insbesondere
einer Verifikation der Messdaten sind Filternetzwerke in den unterschiedlichen Technologien
aus der Literatur aufgelistet.
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Die auf Halbleiter-Technologie basierende Filterstruktur zeigt die höchste Abstimmbar-
keit der Mittenfrequenz und Bandbreite. Im Vergleich zu den Filternetzwerken in BST-
Technologien weist das Filter in Halbleiter-Technologie den höchsten Gütefaktor der Hairpin-
Resonatoren im Bereich zwischen 21 und 48 auf. Der niedrige IIP3 < 20 dBm und die
Leistungstragfähigkeit Pmax von 5 dBm bei der minimalen Mittenfrequenzkonfiguration
beschränken jedoch die Anwendung auf Anwendungsszenarien geringerer Leistung im Emp-
fangspfad eines HF-Frontends. Die Messergebnisse der Linearität sowie der Leistungstragfä-
higkeit decken sich mit den Untersuchungen in [CR11; Tsa+14; LR15]. Jedoch lassen sich
die Linearität sowie die Leistungstragfähigkeit durch spezielle Schaltungskonfigurationen
der Varaktoren verbessern [HBD10]. Die Untersuchung in [Ser+12] zeigt aufgrund einer
anti-seriellen Konfiguration der Varaktoren im Vergleich zu den weiteren Filternetzwerken
in Halbleiter-Technologie in Tabelle 4.2 einen höheren IIP3 sowie eine höhere Leistungstrag-
fähigkeit.
Die Großsignaluntersuchung zeigen, dass die Filter in BST-Dünnfilm- und Dickfilm-
Technologien für höhere Leistungspegel der Halbleiter-Technologie gegenüber zu bevorzugen
sind. Die auf BST-Dünnfilm-Varaktoren basierende Filterstruktur zeigt den höchsten IIP3
auf Kosten einer hohen Reaktionszeit. Die hohe Leistungstragfähigkeit und Linearität
der kommerziellen BST-Dünnfilm-Varaktoren wird durch eine Reihenschaltung von 24
einzelnen Varaktoren erreicht. Die Großsignalanalyse zeigt eine Leistungstragfähigkeit Pmax
von 25 dBm und eignet sich daher für den mittleren Leistungsbereich in einem HF-Frontend.
Das Filternetzwerk in [Nat+05] ist in BST-Dünnfilm-Technologie unter Verwendung von
einzelnen IDC-Varaktoren aufgebaut. Hierbei liegt die Steuerspannung im Bereich zwischen
0V und 200Volt. Folglich besitzen diese Varaktoren und somit das Filternetzwerk eine hohe
Linearität, jedoch auf Kosten einer deutlich reduzierten Abstimmbarkeit. Damit sind auch
die Vorteile von BST-Dünnfilm-Varaktoren mit geringen Steuerspannung und einer hohe
Abstimmbarkeiten gegenüber BST-Dickfilm-Varaktoren hinfällig.
Die Filterstruktur in der BST-Dickfilm-Technologie zeigt die höchste Linearität mit einem
IIP3 im Bereich von 42 dBm bis 51 dBm in Bezug auf den IIP′3 eines Filternetzwerks unter
Verwendung von einzelnen BST-Dünnfilm-Varaktoren. Die Leistungstragfähigkeit Pmax im
Bereich von ≈ 40 dBm bei den untersuchten Filterkonfigurationen verdeutlicht das hohe
Potenzial von BST-Dickfilm-Varaktoren für Leistungsanwendungen. Die Filternetzwerke in
BST-Dickfilm zeigen insgesamt eine höhere Linearität sowie Leistungstragfähigkeit als die
Filternetzwerke unter Verwendung von MEMS-Varaktoren in Tabelle 4.2.
Die Linearität sowie die Leistungstragfähigkeit der BST-Dickfilm-Varaktoren können mit
einer steigende Dicke des BST-Dickfilms einhergehend mit einer steigenden Steuerspannung
erhöht werden. Dies führt im Vergleich zu einer Reihenschaltung von einzelnen Varaktoren
nicht zu einer steigenden Reaktionszeit [Fu+06]. Die Verwendung von siebdruckfähigem
BST-Dickfilm-Material reduziert die Herstellungskosten und bietet eine flexiblen Anpassung
der Varaktorkapazität. Jedoch führt zum einen die hohe Streuung der Dicke des BST-Films
im Bereich von ±2 µm zu hohen Streuungen der Varaktorkapazität. Zum anderen können
Hohlräume beziehungsweise Risse im gesinterten BST-Film zu Kurzschlüssen der Varaktoren
im Galvanisierungsprozess führen. Aufgrund der aktuellen Fertigungsbedingungen sind
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5 Rekonfigurierbare Filter für digitale
Leistungsverstärker
Durch den von neuen Technologien vorangetriebenen Fortschritt in der mobilen Kommunika-
tion eröffnen sich neue Möglichkeiten zur Gestaltung des Alltags. Die Etablierung intelligenter
öffentlicher Infrastruktur z. B. in Form von autonomen Fahren [QWY10] oder die Vernet-
zung sämtlicher Dinge im täglichen Leben (Internet of Things) stellen für diese Option
prominente Beispiele dar[WSJ17]. Hierzu müssen die bestehenden Kommunikationsnetze
massiv ausgebaut, stetig verbessert und an neue Standards angepasst werden. Beim Ausbau
der Kommunikationsnetze ist es notwendig, diese flexibel, kostengünstig und effizient zu
gestalten. Ein vielversprechender Ansatz für zukünftige Sende- und Empfangsstrecken sind
die bereits im Standard 4G eingeführten Mehrkanalsysteme. Die dafür erforderliche hohe
Anzahl an Sende- und Empfangspfaden in einem HF-Frontend steigern die Anforderungen
bezüglich der Effizienz, Flexibilität, Kompaktheit und Kosten eines jeden einzelnen Pfads.
Ein besonderes Augenmerk kommt in diesem Kontext dem Leistungsverstärker in Über-
tragungssystemen zu, da dieser mit einem Anteil von bis zu ≈ 60% der Gesamtleistungs-
aufnahme hauptverantwortlich für die Gesamteffizienz ist [AKK17]. In den heute üblichen
Transceivern in Basisstationen ist der Großteil der Signalverarbeitung bis zum Mischer
komplett digital ausgeführt. Dabei ist im Sendepfad nur noch der Leistungsverstärker übrig,
der üblicherweise in analoger Technik realisiert ist. Jedoch bringt der Einsatz von digitalen
Leistungsverstärkern erhebliche Vorteile mit sich. Durch den Betrieb der Transistoren im
digitalen Modus dienen diese als reiner Schalter, in denen idealerweise keine Verlustleistung
umgesetzt wird. Somit kann eine Effizienz von theoretisch 100% erreicht werden [Cri06].
Durch das intrinsisch breitbandige Design von digitalen Leistungsverstärkern kann hierbei
auf ein Anpassnetzwerk am Eingang verzichtet werden [Raa+03a]. Der Verstärker kann bei
unterschiedlichsten Frequenzen effizient arbeiten, allerdings muss hierzu das Ausgangsfilter
an die gewünschte Arbeitsfrequenz angepasst werden. Die Verwendung eines kontinuierlich
steuerbaren Ausgangsfilters ist eine vielversprechende Lösung im Hinblick auf flexible Konzep-
te ohne fest vordefinierte Frequenzbänder. Hierdurch können digitale Leistungsverstärker auf
Arbeitsfrequenzen innerhalb ihres Abstimmbereichs eingestellt werden und dynamisch auf
neue Spezifikation und Frequenzzuweisungen rekonfiguriert werden. Dies ist insbesondere für
nicht zugängliche Systeme mit langen Laufzeiten wie z. B. in Satelliten mit Einsatzzeiten von
mehr als 15 Jahren von großer Relevanz. Weiterhin ermöglicht die Freigabe und Verwendung
von ungenutzten Frequenzbändern (white space) eine Steigerung der spektralen Effizienz.
Für die Realisierung rekonfigurierbarer effizienter Leistungsverstärker werden zu Beginn
die grundlegenden Baugruppen eines digitalen Leistungsverstärkers vorgestellt. Insbesondere
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werden die für den Entwurf rekonfigurierbarer Leistungsverstärker relevanten Parameter ein-
geführt und diskutiert. Im ersten Schritt wird ein rekonfigurierbarer diskreter Bandpassfilter
erster Ordnung aufgebaut. Hierbei zeigt das Bandpassfilter eine geringe Abstimmbarkeit
und hohe Verluste. Diese Nachteile werden durch ein in dieser Arbeit entwickeltes neuartiges
Filterkonzept überwunden. Dieses Konzept zeichnet sich durch eine skalierbare Abstimmbar-
keit, geringe Verluste, eine hohe Linearität und eine hohe Leistungstragfähigkeit aus. Zur
Validierung des Konzeptes werden zwei unterschiedliche rekonfigurierbare Ausgangsfilterto-
pologien realisiert und messtechnisch analysiert. Anschließend werden alle drei entwickelten
Ausgangsfilter in einen digitalen Leistungsverstärker implementiert und bezüglich ihrer Aus-
gangsleistung und Effizienz über den gesamten Abstimmbereich analysiert und verglichen.
Teilergebnisse der Untersuchungen wurden im Journal IEEE Access im Jahr 2019 [Sch+19]
und in [Wen+19] veröffentlicht.
5.1 Digitaler Leistungsverstärker
Grundlegend lassen sich Leistungsverstärker (engl. power amplifier, PA) aufgrund ihres
Betriebsmodus als Spannungs- bzw. Stromquelle oder Schalter in die Gruppe der linearen
Verstärker und in die Gruppe der Schaltverstärker unterteilen. Innerhalb dieser werden
die Eigenschaften wie Arbeitspunkt, Transistorkonfiguration oder Ausgangsnetzwerk durch
die Klassenkennzeichnungen unterschieden. Durch die Wahl des Arbeitspunktes und der
Transistorkonfiguration unterscheiden sich lineare Verstärker der Klassen A, B, AB und
C. Ein großer Vorteil dieser Klassen besteht in der hohen Linearität, welche insbesondere
für Hüllkurvenmodulationen von Bedeutung ist. Hierzu zählt die Amplitudenmodulation
(AM) oder die Kombination aus AM und Phasenmodulation (PM) bei der Quadraturpha-
senmodulation (QAM). Ein Nachteil dieser Klassen ist die niedrige Effizienz aufgrund der
hohen Verlustleistung der Transistoren im linearen Arbeitsbereich. Die theoretisch maximale
Effizienz liegt zwischen 25% für Klasse A und 80% für Klasse C Verstärker [Raa+02].
Im Gegensatz hierzu betreiben Schaltverstärker die Transistoren in Sättigung und der
Transistor arbeitet je nach Verstärkerklasse als Strom- oder Spannungsschalter. Idealerweise
befindet sich der Transistor also nur im gesperrten oder durchgeschalteten Zustand, bei
dem jeweils nur Strom fließt oder Spannung über den Transistor abfällt. Hierdurch ist die
instantane Verlustleistung, das Produkt von Strom und Spannung, zu jedem Zeitpunkt null.
Schaltverstärker weisen in Bezug auf die gesamte Ausgangssignalleistung, bestehend aus
dem Nutzsignal und harmonischen Frequenzanteilen, eine theoretische Effizienz nahe 100%
auf wenn folgende Bedingungen erfüllt sind [Raa+03a; Cri06]:
• Damit in den Transistoren nahezu keine Verlustleistung umgesetzt wird, müssen die
Übergangszeiten zwischen durchgeschaltetem und gesperrtem Zustand so kurz wie
möglich sein.
• Weiterhin kann die umgesetzte Verlustleistung reduziert werden, indem der Transistor
nur geschaltet wird, wenn keine Spannung anliegt oder kein Strom fließt. Dieser

















Abbildung 5.1: Blockschaltbild eines digitalem Sendepfades mit den Signalen an den
entsprechenden Stellen im Frequenz- sowie Zeitbereich.
Um eine maximale Effizienz η in Bezug auf das Nutzsignal bei fc zu erreichen, muss die
Energie außerhalb des Nutzbandes wieder dem Verstärker zugeführt werden. Im Normalfall
ist dies Aufgabe des Ausgangsfilters, dass die spektralen Anteile im Sperrbereich nicht
absorbieren, sondern in den Verstärkerausgang zurückreflektieren muss. Andere bereits exis-
tierende Konzepte sehen diese Rückgewinnung der Energie der Frequenzanteile mittels eines
Gleichrichters als Versorgungsspannung vor. Johnson et al. [AJ12] separiert das Trägersignal
von den harmonischen Frequenzanteilen unter Verwendung eines statischen Diplexers und
eines nachgeschalteten statischen Ausgangsfilters. Die Oberwellen werden durch einen nach-
geschalteten Gleichrichter als Gleichspannung dem Verstärker zur Verfügung gestellt. Dieses
Konzept benötigt aber eine komplexe Ausgangsstufe und wird deshalb für die folgenden
Untersuchungen von rekonfigurierbaren digitalen Leistungsverstärkern nicht betrachtet.
Eine spezielle Form der Schaltverstärker ist der sogenannte digitale Verstärker. Hier
arbeiten nicht nur die Transistoren, sondern der gesamte Verstärker als reiner Schalter. Der
Verstärker wird mit rein binären Pulsfolgen an- und ausgesteuert, die so gewählt sind, dass
das zugrundeliegende analoge Signal am Ausgang durch ein Bandpassfilter aus der Pulsfolge
gewonnen werden kann.
Ein Vorteil digitaler Leistungsverstärker ist die kompakte Realisierung, die eine Integration
des Leistungsverstärkers in die Antennenmodule ermöglicht. Dies ist insbesondere für moderne
MIMO-Systeme (engl. multiple input multiple output, MIMO) mit einer großen Anzahl an
Sende- und Empfangsantennen von großem Interesse. Somit können die Verluste durch
zusätzliche Leitungsstrecken und der benötigte Platzbedarf reduziert werden. Folglich sind
digitale Leistungsverstärker aufgrund ihrer intrinsisch hohen Bandbreite, Kompaktheit und
ihrer maximalen theoretischen Effizienz von 100% von großem Interesse für zukünftige
Sende- und Empfangssysteme. Das Blockschaltbild ist in Abbildung 5.1 gezeigt. Der digitale
Leistungsverstärker untergliedert sich in drei Hauptbaugruppen: den Modulator, den binären
Schaltverstärker und das analoge Ausgangsfilter. Diese werden in den folgenden Abschnitten
näher betrachtet.
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Abbildung 5.2: Leistungsdichtespektren P̂ ′ eines einstufigen Bandpass DSM Modulators
und des von Hühn et al in [HWH17] vorgestellten Modulators. Daten nach [Sch+19].
5.1.1 Modulator
Der Modulator bildet die Eingangstufe des digitalen Verstärkersystems [Cri06; Raa+03a].
Das digitale Basisbandsignal wird durch den Modulator in eine binäre Pulsfolge mit der
Frequenz fc umgesetzt. Hierbei wird die analoge Amplitude und Phase des Signals durch eine
binäre Pulsfolge codiert. Das erzeugte Signal enthält neben den fundamentalen Spektralantei-
len zusätzliches von der gewählten Modulationstechnik abhängiges Quantisierungsrauschen
sowie harmonische Frequenzanteile. Der Modulator kann in zukünftigen digitalen Systemen
in die Signalverarbeitung integriert werden, wodurch der analoge Teil des HF-Frontends
vor dem Leistungsverstärker vollständig entfällt. Hierdurch wird eine hohe Flexibilität des
Systems erzielt, die ausschließlich durch den Leistungsverstärker und den Ausgangsfilter im
Sendepfad limitiert ist. Die Modulatoren lassen sich in zeitkontinuierliche Modulationen wie
die Pulsweitenmodulation (PWM) und zeitdiskrete Modulation unterteilen. Kontinuierliche
Ansätze erreichen hohe Auflösungen der Amplitude [Mar+12], wobei die zeitkontinuierliche
Natur der Leistungsstufe ausgenutzt wird. Jedoch leiden diese Ansätze unter Implemen-
tierungsproblemen aufgrund der äußerst hohe Anforderungen an die Geschwindigkeit der
verwendeten Anlog-zu-Digital-Umsetzer. Der Hauptparameter der diskreten Modulatoren ist
die Kodiereffizienz (engl. coding efficiency) ηc, welche durch das Verhältnis der Nutzleistung
Pc zu der gesamten Ausgangsleistung Ptot definiert ist [JS06]. Gängige zeitdiskrete Konzepte
sind die Envelope Delta Sigma Modulation (EDSM) und Bandpass Delta Sigma Modulation
(BPDSM), wobei die EDSM ein geringes adjacent channel power ratio (ACPR) [Tan+14]
und die BPDSM nur eine geringe Kodiereffizienz aufweist [JS06]. Ein weiterer genereller
Nachteil der Delta Sigma Modulation ist die benötigte hohe Taktfrequenz zur Überabtastung
des Eingangssignals [EHG13].
In der Veröffentlichung von Hühn et al. [HWH17] wird ein neuartiger Modulator basierend
auf einer Wavetable vorgestellt, wobei das zeitkontinuierliche Verhalten des Verstärkers
ausgenutzt wird. Dabei wird die maximal theoretisch erreichbare Kodiereffizienz ηc von 81%
erreicht [JS06] und ein ACLR von 58 dB in die benachbarten Kanäle hervorgehoben. Zusätz-



























Abbildung 5.3: (a) Ersatzschaltbild und (b) Makroaufnahme des binären GaN
Schaltverstärker-MMIC mit (1) dem zweistufigen Vortreiber (2) dem differentiellen di-
gitalen Vortreiber sowie (3) der Gegentaktendstufe [Sch+19].
zwischen den Eingangssignalen und eine minimale Pulslänge in dem Modulator definiert
werden. Darüber hinaus bietet das Konzept die Möglichkeit, die Nichtlinearitäten des Verstär-
kers und des nachgeschalteten Ausgangsfilters mit sehr geringem Aufwand zu linearisieren
[Kat01; Raa+03b]. In Abbildung 5.2 ist das normalisierte Leistungsdichtspektrum eines
einstufigen BPDSM und des neuartigen Modulators von Hühn et al. gezeigt. Die BPDSM
besitzt harmonische Frequenzanteile bei ungeraden Vielfachen fn = fc(2n− 1),n ∈ N, n ≥ 2
der Arbeitsfrequenz fc mit einem minimalen Signal-zu-Quantisierungsrausch-Verhältnis
(SQNR) von 20 dB. Hingegen zeigt der Wavetable basierte Modulator einen deutlich höheren
SQNR von minimal 40 dB. Wobei die Wavetable basierte Modulation durch ihre variablen
Pulslängen harmonische Frequenzanteile bei allen Vielfachen nfc, n ≥ 2 der fundamentalen
Schwingung fc besitzt.
5.1.2 Binärer Schaltverstärker
Für die Untersuchungen wird ein binärer Schaltverstärker inMonolithic-Microwave-Integrated-
Circuit (MMIC) Aufbautechnik verwendet. Der Verstärker ist von der Arbeitsgruppe von
Andreas Wentzel am Ferdinand-Braun-Institut, Leibniz-Institut für Höchstfrequenztech-
nik (FBH) in Berlin entwickelt und in [Wen+15] veröffentlicht worden. Der MMIC ist
in Galliumnitrid-Technologie (GaN) auf Siliziumkarbid (SiC) in einem Halbleiterprozess
mit einer Gatelänge von 250 nm hergestellt. Galliumnitrid gehört zur Gruppe der Wide-
Bandgap-Halbleiter, die sich aufgrund ihres Bandabstandes Eg von 3,37 eV durch eine hohe
Leistungstragfähigkeit, geringe intrinsische Leckströme und hohe Betriebstemperaturen von
bis zu 450 °C auszeichnen [Son+10]. Weiterhin bieten diese Halbleiter eine hohe kritischen
Feldstärke und eine hervorstechende Beziehung zwischen dem ON-Widerstand Ron und der
Durchbruchspannung. Dies ermöglicht eine deutlich höhere Leistungsumwandlung, als es
mit Halbleitern in Silizium-Technologie möglich ist. Insbesondere zeigt das zweidimensionale
Elektronengas (2DEG) an der Grenzschicht zwischen GaN und der Legierung Aluminiumgal-
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liumnitrid (AlGaN) eine hohe Elektronenmobilität von ≈ 2000 cm2 s/V, die eine Realisierung
von high-electron-mobility Transistoren (HEMT) erlaubt [Lid+14]. Diese sind speziell für
Anwendungen in der Hochfrequenztechnik von großer Bedeutung. Aufgrund des entstehenden
2DEG gehören GaN-HEMT von Natur aus zur Klasse der Verarmungstypen (engl. deple-
tion mode) Transistoren, die bei Vgs = 0V leitend sind und somit positive sowie negative
Gate-Source Spannungen zum Ein- und Ausschalten benötigen. Der Einsatz von enhance-
ment mode Transistoren würde die Komplexität der Schaltung deutlich reduzieren. Jedoch
eignen sich die bisherigen Realisierungen von enhancement mode GaN-HEMT aufgrund
ihrer geringeren Elektronenmobilität im Vergleich zu depletion mode GaN-HEMT nicht für
Anwendungen im GHz-Bereich [Ham14].
Im Folgenden wird der verwendete binäre GaN Leistungsverstärker-MMIC vorgestellt.
Der Verstärker ist als vierstufiger Leistungsverstärker bestehend aus drei Vortreibern und
einer digitalen Gegentaktendstufe aufgebaut. Das Ersatzschaltbild des Verstärkers ist in
Abbildung 5.3 a gezeigt. Der zweistufige Vortreiber (1) arbeitet in einem Klasse-AB Modus
und verstärkt das differentielle Eingangssignal In1 und In2 mit einer Spitze-Spitze-Spannung
Uss von 0,75V auf Uss von 5 V für die erste digitale Stufe (2). Hierbei können die GaN-HEMT
mit einer Gate-Source Spannung Ugs = 1V vollständig eingeschaltet und bei Ugs = −4V aus-
geschaltet werden. Die differentielle digitale Stufe (2) erzeugt die für die Gegentaktendstufe
(3), bestehend aus den Transistoren T1 und T2, erforderlichen unterschiedlichen Gate-Source-
Spannungen. Die beiden Transistoren der Endstufe schalten die Ausgangsspannung zwischen
der Versorgungsspannung VDD und idealerweise 0V. Diese Verstärkerkonfigurationen mit
einer geschalteten Ausgangsspannung werden allgemein als Voltage-Mode-Verstärker bezeich-
net. Da keine komplementären GaN-HEMTs verfügbar sind, benötigt der Transistor T1 eine
hohe Gate-Source-Spannung zwischen −5V und VDD, während der Transistor T2 in einem
vergleichsweise kleinen Spannungsbereich zwischen −5V bis 1V angesteuert wird. Daher ist
das Ansteuern der Endstufe sehr kritisch, weshalb die Vorstufen auf die optimale Pulsform
der Gate-Source-Spannung für die Endstufe angepasst wurden. Eine Makroaufnahme des
Verstärker MMIC ist in Abbildung 5.3 b präsentiert. Aufgrund dessen, dass die Vorstufen des
digitalen Leistungsverstärkers in den MMIC integriert sind und diese auf geringe Spannungs-
pegel am Eingang, statt auf eine hohe Verstärkung optimiert sind, wird die Drain-Effizienz
ηdrain der Endstufe (3) als Gütezahl herangezogen. Diese ist ein Indikator für das maximale





wobei PUDD die aufgenommene DC-Leistung der Endstufe und Pfc die Ausgangsleistung bei
der Arbeitsfrequenz fc am Ausgang des Bandpassfilters ist. Die optimale Lastimpedanz an
der Endstufe lässt sich über den maximalen Strom durch die Transistoren und die Amplitude
Ufc der Grundschwingung bei fc nach dem Filter bestimmen [Wen11]. Dabei ergibt sich Ufc
durch die Versorgungsspannung UDD und den Gewichtungsfaktor AG der Grundschwingung
der Fourierreihe des binären Signals. Der Gewichtungsfaktor entspricht bei einer maximalen
Kodiereffizienz dem einer idealen Rechteckschwingung, die nach der Fourieranalyse zu
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Hierbei wird die Source-Drain-Kapazität der Endstufe für die Auslegung nicht berücksichtigt.
Für eine Versorgungsspannung UDD von 20V ergibt sich für die verwendeten Transistoren
eine Lastimpedanz ZPA = 43Ω.
5.1.3 Analoges Ausgangsfilter
Das analoge Ausgangsfilter rekonstruiert das analoge Eingangssignal am Ausgang des
binären Schaltverstärkers durch eine geeignete Filterfunktion H(jω). Das Nutzsignal bei
der Arbeitsfrequenz fc soll idealerweise ungedämpft das Ausgangsfilter passieren. Hierdurch
kann eine möglichst hohe Effizienz erreicht werden. Im Idealfall unterdrückt beziehungsweise
reflektiert das Filternetzwerk das durch Modulation beziehungsweise die Digital-Analog-
Umsetzung erzeugte Quantisierungsrauschen und die harmonischen Frequenzanteile bei
nfc, n ≥ 2. Somit wird idealerweise keine Energie in den Frequenzbereich außerhalb der
Nutzbands abgegeben.
Aufgrund von verlustbehafteten Bauteilen und Fertigungstoleranzen kann keine vollständi-
ge Unterdrückung der unerwünschten spektralen Anteile erzielt werden. Die nicht reflektierten
Frequenzanteile, die das Ausgangsfilter passieren und über die Antenne abgestrahlt werden,
werden im Allgemeinen als Nebenaussendung bezeichnet. Eine minimale Unterdrückung
von As ist gefordert um, andere Dienste nicht durch die Nebenaussendung zu stören. Die
Internationale Fernmeldeunion (ITU) empfiehlt eine minimale Unterdrückung der Nebenaus-
sendung von 60 dBc [Uni12]. Für die erste Machbarkeitsstudie und die Untersuchungen von
rekonfigurierbaren Ausgangsfiltern wird in dieser Arbeit eine reduzierte Anforderung an die
Unterdrückung von 20 dBc gewählt.
Für das Ausgangsnetzwerk wird eine unterschiedliche Eingangs- und Ausgangsimpedanz
gefordert. Auf der Seite des binären Schaltverstärkers muss das Filter auf die optimale
Lastimpedanz ZPA bei der Arbeitsfrequenz fc angepasst sein, , außerhalb soll es möglichst
hochohmig sein und einen Eingangsreflexionsfaktor nahe 1 erzeugen. Auf der Ausgangsseite
muss das Filter im Nutzband auf die Lastimpedanz ZL angepasst sein, die in den meisten
Fällen die gängige Systemimpedanz von 50Ω ist. Ein Anpassung kann durch verschiedene
Ansätze erfolgen.
• Eine Kombination aus einem symmetrischen steuerbaren Filter mit gleicher Eingangs-
und Ausgangsimpedanz mit einem in Reihe geschalteten abstimmbaren reaktiven
Anpassnetzwerks.
• Eine gekoppelte Filterstruktur, in der die Anpassung an die jeweilige Quellen- und
Lastimpedanz durch die externe Kopplung eingestellt beziehungsweise angepasst werden
kann.
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• Unsymmetrische Tschebyscheff-Filterfunktionen gerader Ordnung, fordern unterschied-
liche Quellen- und Lastimpedanz. Die Differenz der Impedanzen variiert über die
gewählte Ordnung und die gewählte Rückflussdämpfung RL im Durchlassbereich.
Resultierend kann mit diesen Parametern die Filterstruktur auf die gewünschten
Impedanzen angepasst werden.
Die Anpassung an die unterschiedlichen Impedanzen wird in den vorgestellten Filternetzwer-
ken unterschiedlich realisiert.
Digitale Verstärker auf dem Stand der Technik basieren heutzutage auf statischen Band-
passfiltern [Hun+07; Hun+05; Kim+11; WMH10; Ma15; Hez+14], wobei das Konzept in
[WMH15] zusätzliche Resonatoren zur Erzeugung von Übertragungsnullstellen zur Unter-
drückung der harmonischen Frequenzanteile nutzt. Ein bekannter Ansatz zur Erzeugung
von zusätzlichen Übertragungsnullstellen durch die Querkopplungen einzelner Resonatoren
innerhalb des Filternetzwerks ist in [Mar+14] gezeigt. Dort werden wie für das Filternetzwerk
in Abschnitt 3.2.3 keine weiteren verlustbehafteten Resonatoren für zu endlichen Frequenzen
verschobenen Übertragungsnullstellen benötigt.
Ein erster Schritt zu Mehrkanal-Systemen wurde in den Arbeiten von Wentzel et al. gezeigt.
Hierbei wurden Multiband-Ausgangsfilter als Dualband- [Wen+13] und Triband- [WMH15;
Mar+15] Filter vorgestellt. Ein großer Nachteil des Multiband-Ansatzes ist die eingeschränkte
Frequenzwahl der Durchlassbereiche aufgrund der harmonischen und subharmonischen










































wobei N die Anzahl der bestehenden Kanäle, fn deren Kanalmittenfrequenz, Bn deren
Kanalbandbreite und M die zu berücksichtigenden Harmonischen sowie Subharmonischen
sind. Ein Beispiel für eine Konfiguration mit drei Kanälen bei f1 = 800MHz, f2 = 1,8GHz
und f3 = 2,6GHz ist in Abbildung 5.4 gezeigt. Die Frequenzbereiche der Subharmonischen
sind für weitere Kanäle ausgeschlossen, da ihre Harmonischen in die Frequenzbereiche der
bestehenden Kanäle fallen würden. Es wird ersichtlich, das der für weitere Kanäle zur
Verfügung stehende Frequenzbereich F (unbelegter Frequenzbereich) mit der Anzahl an
bestehenden Kanälen und steigender Kanalbandbreite sinkt. Dies limitiert die Gesamtanzahl
an Frequenzkanälen und möglichen Kanalkonfigurationen des Multiband-Ansatzes.
Für zukünftige kontinuierlich abstimmbare HF-Frontends ist eine optimale Ausnutzung der
inhärenten Bandbreite eines digitalen Verstärkers von großem Interesse. Deren Bandbreite
ist in den heutigen Implementierungen hauptsächlich durch die statischen Ausgangsfilter
limitiert. Ausgehend von den vorgestellten Vorarbeiten sollen im Folgenden neuartige re-
konfigurierbaren Ausgangsfilter präsentiert werden, die keine Bandbeschränkung aufweisen.
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Abbildung 5.4: Visualisierung der Kanalkonfiguration eines Multibandansatzes nach Wentzel
et al. [WMH15] mit drei Frequenzkanälen bei 800MHz, 1,8GHz und 2,6GHz. Die Frequenz-
bereiche der Subharmonischen und Harmonischen sind für weitere Kanäle blockiert.
Hierbei liegt der Fokus auf einer kontinuierlich abstimmbaren Arbeitsfrequenz des digita-
len Leistungsverstärkers. Für die Untersuchung wird der Arbeitsfrequenzbereich zwischen
800MHz und 3GHz gewählt, in dem die heutigen Mobilfunkbänder liegen. Die Filterstruk-
turen sind aufgrund des Frequenzbereichs und mit dem Ziel einer einfachen Aufbauweise in
Mikrostreifenleitungstechnik realisiert. Nach den Untersuchungen in Kapitel 4 zeichnen sich
BST-Dickfilm-Varaktoren durch eine hohe Leistungstragfähigkeit aus. Jedoch besitzen diese
aufgrund des Herstellungsprozesses und insbesondere des verwendeten Siebdruckverfahrens
eine hohe Streuung der Filmdicke und folglich des Abstimmbereichs der Varaktorkapazität.
Diese müssen für die Implementierung in komplexere Strukturen durch weitere Optimierun-
gen des Siebdruckverfahrens und des anschließenden Sinterprozesses reduziert werden. Für die
folgenden Untersuchungen wird daher auf kommerziell verfügbare BST-Dünnfilm-Varaktoren
von STMicroelektronics zurückgegriffen. Für die Realisierung eines kontinuierlich abstimm-
baren Ausgangsfilters für einen digitalen Leistungsverstärker können folgende Anforderungen
zusammengefasst werden:
• Hohe Abstimmbarkeit der Arbeitsfrequenz τfc
• Geringe Einfügedämpfung ≤ 1 dB
• Unterdrückung der Harmonischen mit As ≥ 20 dB
• Leistungstragfähigkeit Pfc,max = 20W
• Hohe Linearität OIP3 ≥ 50 dBm
5.2 Bandpassfilter
Wie im vorangegangenem Abschnitt erwähnt, werden nicht abstimmbare Bandpassfilter übli-
cherweise als Ausgangsstufe für digitale Leistungsverstärker verwendet, um das Trägersignal
herauszufiltern. Ein naheliegender Ansatz für ein kontinuierlich steuerbares Ausgangsfilter ist
ein abstimmbares Bandpassfilter in diskreter Aufbautechnik und Verwendung konzentrierter
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Abbildung 5.5: Ersatzschaltbild des steuerbaren Bandpassfilters erster Ordnung. Die rot
gekennzeichneten Bauteile repräsentieren die relevanten parasitären reaktiven Anteile der
Bauteile, Lötflächen sowie der Golddraht-Bondverbindung.
Bauelemente. Um die Verluste der Ausgangsstufe möglichst gering zu halten wird ein Filter
erster Ordnung verwendet.
Für die erste Untersuchung wurde der Arbeitsfrequenzbereich Ifc zwischen 1GHz und
1,5GHz gewählt. Die absolute Bandbreite des Bandpassfilters ist ungesteuert und vergrößert
sich relativ zu höheren Mittenfrequenzen. Für den Entwurf des Filters wird die maximal
benötigte absolute Bandbreite von Bc = 100MHz bei der niedrigsten Mittenfrequenz
angenommen.
Die Mittenfrequenz des Bandpassfilters wird über einen veränderlichen kapazitiven Anteil
eingestellt, wobei sich die Filtercharakteristik durch den nicht gesteuerten induktiven Anteil
über den Abstimmbereich mit verändert. Der kapazitive Anteil des Resonators wird durch
einen kontinuierlich steuerbaren Varaktor Cv eingestellt. Um den Varaktor Cv ansteuern zu
können, muss die Steuerspannung Ub an den Varaktor angelegt werden. Die Steuerspannung
wird über das im Varaktor integrierte Versorgungsnetzwerk und den Vorwiderstand Rb =
1MΩ zur HF-Masse angelegt. Damit der Gleichspannungsanteil des Verstärkers keinen
Einfluss auf die Steuerspannung des Varaktors nimmt, müssen die Gleichspannungen durch
eine statische Kapazität C0 entkoppelt werden. Die Mittenfrequenz des Bandpassfilters
kann folglich mit der Steuerspannung Ub am Varaktor eingestellt werden. Einhergehend
mit einer zusätzlichen statischen Kapazität C0 steigen die Filterverluste und reduziert
sich die Abstimmbarkeit der Gesamtkapazität Cges. Das Ersatzschaltbild des steuerbaren
Bandpassfilters ist in Abbildung 5.5 gezeigt. Die Mittenfrequenz des LC Schwingkreises in







C0 + Cv︸ ︷︷ ︸
Cges
. (5.4)
Die Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz τf0 lässt sich in Abhängigkeit der Abstimmbarkeit





















Abbildung 5.6: Abstimmbarkeit τCges in Abhängigkeit von der statischen Kapazität C0.
bestimmen. Aus der Gesamtkapazität Cges lässt sich die Abstimmbarkeit der gesamt Kapazi-
tät nach Gleichung (3.15) ableiten, wobei der Einfluss der statischen Kapazität C0 deutlich
wird. Für das Filternetzwerk wurde der Varaktor STPTIC-15G2 mit einem Kapazitätsbe-
reich zwischen 0,32 pF und 2,2 pF ausgewählt. In Abbildung 5.6 ist die Abstimmbarkeit von
Cges in Abhängigkeit der statischen Kapazität C0 aufgetragen. Ausgehend von kommerziell
erhältlichen diskreten Bauteilen und deren Eigenresonanz im Verhältnis zum gewünschten
Arbeitsfrequenzbereich Ifc wurde eine Kapazität von C0 = 8,2 pF aus der Serie ATC600F
von der Firma AVX Corporation verwendet. Folglich ergibt sich eine Abstimmbarkeit der
Gesamtkapazität von τCges = 85,5% zwischen 0,3 pF und 2,2 pF und nach Gleichung (5.5)
eine theoretische Mittenfrequenz-Abstimmbarkeit von 57%. Die für den gewählten Fre-
quenzbereich benötigte Induktivität wird mit einer Luftspule Ls = 10,2 nH aus der Serie
0807SQ von Coilcraft abgedeckt. Aufgrund der geringen Abweichnung zwischen der opti-
malen Lastimpedanz ZPA = 43Ω auf der Eingangsseite und der geforderten Lastimpedanz
ZL = 50Ω auf der Ausgangsseite des Filters im Nutzband wurde auf ein verlustbehaftetes
und schmalbandiges reaktives Anpassnetzwerk verzichtet. Stattdessen findet ein Leitungs-
taper zur Anpassung des Bandpassfilters an die optimale Verstärker Lastimpedanz ZPA
Verwendung.
Die Verbindung der Bezugsmasse und Signalleitung zwischen der Filterstruktur und dem
binären Schaltverstärker-MMIC wird über Bonddrähte hergestellt. Die Kontaktfläche für
die Bonddrähte auf der Filterstruktur ist als Ground-Signal-Ground-Konfiguration (GSG)
entworfen. Der Übergang zwischen der Filterstruktur und dem binärer Schaltverstärker-
MMIC ist in Abbildung 5.7 gezeigt. Die parasitäre Induktivität der Bondrähte von Lbond ≈
300 pH, welche sich nach [Xia01] approximieren lässt, liegt im Bereich der Toleranz der
Luftspule Ls. Der parasitäre induktive und kapazitive Anteil der GSG-Kontaktfläche liegen
im Bereich unter 40 pH beziehungsweise 100 pF.
Zur Verifikation des steuerbaren Bandpassfilters wurde dieses auf einem Hochfrequenz-
subrat RO4003C mit einer Permitivität von εr = 3,3 und einer Substrathöhe von 508 µm
aufgebaut. Die Kupferkaschierung mit einer Schichtstärke von 17 µm ist mit einer Nickel-
Palladium-Gold-Oberflächenbeschichtung versehen. Diese Beschichtung ermöglicht eine
optimale Oberflächenbeschaffenheit zum Golddraht-Bonden. Die Bauteile wurden in Oberflä-
chenmontage auf das Substrat aufgelötet. Die so gefertigte Filterstruktur ist in Abbildung 5.7
gezeigt.
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Abbildung 5.7: Foto (rechts) des realisierten abstimmbaren Bandpassfilter erster Ordnung
und (links) einen vergrößerten Ausschnitt der GSG-Kontaktfläche für die Verbindung zwi-
schen dem Filternetzwerk und dem Leistungsverstärker-MMIC.
Im Folgenden werden die Simulations- und Messergebnisse des steuerbaren Bandpassfilters
vorgestellt und diskutiert. Die Simulation des Filternetzwerks wurde mit dem Momentum
3D Planar EM Simulator in der Simulationsumgebung ADS durchgeführt. Bei der Messung
wurden die Varaktoren mit einer Gleichspannung zwischen 0V und 24V gesteuert. Die
simulierten und gemessenen Streuparameter sind auf die Verstärkerimpedanz ZPA auf der
Eingangsseite und die Lastimpedanz ZL auf der Ausgangsseite renormalisiert und sind
in Abbildung 5.8 gezeigt. Der simulierte Transmissionskoeffizient zeigt in Bezug auf die
Amplitude nur eine marginale Abweichung zur Messung. Der simulierte Reflexionskoeffizi-
ent weist eine Abweichung im Bereich von 5 dB auf. Diese Abweichungen begründen sich
durch eine unzureichende Modellierung der parasitären Reaktanzen der Lötflächen, der
GSG-Kontaktflächen sowie der diskreten Bauteile. Die Messungen zeigen einen Abstimm-
bereich der Mittenfrequenz f0 zwischen 1,1GHz und 1,55GHz. Hieraus ergibt sich eine
Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz τf0von 29%, welche deutlich unter der theoretischen
Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz von 57% liegt. Die Einfügedämpfung liegen im Ab-
stimmbereich zwischen 0,62 dB und 1,8 dB bezogen auf die untere und obere Grenzfrequenz.
Die geringe Einfügedämpfung bei der minimalen Mittenfrequenz lässt eine Erweiterung des
Arbeitsbereichs bis zu einem Transmissionskoeffizenten von −1 dB zu. Folglich lässt sich
der steuerbare Bandpassfilter für einen Arbeitsfrequenzbereich Ifc des Leistungsverstärkers
zwischen 1GHz bis 1,55GHz einsetzen. Dies resultiert in einer relativen Abstimmbarkeit
der Arbeitsfrequenz τfc von 35%. Die steigenden Verluste zu höheren Frequenzen sowie der
reduzierte Abstimmbereich sind begründet in den parasitären Kapazitäten der Luftspule Cs
und der Lötflächen Cpad, deren Einfluss zu höheren Frequenzen steigt.
Die parasitäre Kapazität Cs führt zur Eigenresonanz der Luftspule, welche eine Übertra-
gungsnullstelle bei 4,9GHz in die Filterfunktion einfügt. Diese kann gezielt dazu genutzt
werden, das Sperrverhalten des Filters zu optimieren und die Unterdrückung der Harmo-
nischen auf Kosten der Abstimmbarkeit und Verluste zu verbessern. Die Dämpfung der
zweiten und dritten Harmonischen liegt zwischen 4 dB und 12 dB beziehungsweise zwischen



































Abbildung 5.8: Gemessene und simulierte (gestrichelt) Streuparameter sowie die Gruppen-
laufzeit des steuerbaren Bandpassfilters erster Ordnung für die obere und untere Grenze
des Abstimmbereichs der Mittenfrequenz f0. Die Streuparameter wurden auf die Systemim-
pedanz von 50Ω und auf die optimale Lastimpedanz des Leistungsverstärkers von 43Ω
renormalisiert.
die Gruppenlaufzeit τg gezeigt. Die Standardabweichung der Gruppenlaufzeit σ(τg) liegt im
gesamten Abstimmbereich unter 0,1 ns.
Der Reflexionskoeffizient |S11| liegt zwischen der unteren und oberen Grenze des Ab-
stimmbereichs zwischen −12 dB und −6 dB. Der zu höheren Frequenzen steigende Reflexi-
onskoeffizient lässt sich durch eine frequenzabhängige Eingangsimpedanz begründen. Die
Eingangsimpedanz Zin variiert über den Abstimmbereich von (34 + j6)Ω bei 1,1GHz bis
(31 + j45)Ω bei 1,55GHz und zeigt einen mit der Frequenz steigenden induktiven Anteil.
Dieser lässt sich durch parasitäre reaktive Elemente im Filternetzwerk begründen.
Generell lassen sich bei statischen Filtern die parasitären Anteile mit einem moderaten
Aufwand kompensieren. Bei steuerbaren Mikrowellenschaltungen hingegen müssen neben dem
abstimmbaren Resonator zusätzliche steuerbare Komponenten und reaktive Netzwerke in die
Schaltung eingebracht werden, um die parasitären Reaktanzen innerhalb des Arbeitsbereichs
zu kompensieren. Dies resultiert in komplexen und verlustbehafteten Schaltungen und damit
verlieren sie ihren Vorteil gegenüber statischen bzw. schaltbaren Systemen.
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(a) f0 = 1,1GHz





















(b) f0 = 1,5GHz
Abbildung 5.9: Gemessener OIP3 bei der minimalen und maximalen Mittenfrequenz des
steuerbaren Bandpassfilters.
Die Großsignaluntersuchung umfasst die Messung des OIP3 und der Leistungstragfähigkeit
sowie die Eigenaussteuerung durch die Spannungsamplitude des HF-Signals. Die Unter-
suchungen wurden mit dem in Abschnitt 4.3 vorgestellten Messaufbau durchgeführt und
beinhalteten die genaue Vorgehensweise für die einzelnen Messungen. Die Nichtlinearitäten
und die Leistungstragfähigkeit des Systems wurden bei der minimalen f0 = 1,1GHz und
maximalen f0 = 1,55GHz Mittenfrequenz des Bandpassfilters aufgenommen. Der OIP3
wird mittels der Leistungspegel der Fundamentale P0 und des Intermodulationsprodukts
dritter Ordnung PIM3 über Gleichung (4.4) extrapoliert. Die aufgezeichneten Leistungspegel
der Fundamentalen P0 und des Intermodulationsprodukts dritter Ordnung PIM3 für die
zwei Steuerzustände sind in Abbildung 5.9 gezeigt. Der OIP3 liegt zwischen 51,5 dBm und
61 dBm bei der unteren beziehungsweise bei der oberen Mittenfrequenz.
Die Leistungstragfähigkeit des Filters wurde über einen Leistungsbereich zwischen 0 dBm
und 40 dBm gemessen. Der aufgenommene Transmissionskoeffizienten für die untere und
obere Grenze des Mittenfrequenzbereichs sind in Abbildung 5.10 dargestellt. Die in den
Messdaten zu erkennende Welligkeit beruht auf der Fehlanpassung zwischen der Impedanz des
Leistungsverstärkers des verwendeten Messsystems und der Eingangsimpedanz Zin des Filters.
Aufgrund des nicht-reziproken Leistungsverstärkers kann nur eine Pegel-Normalisierung
des Transmissionskoeffizienten durchgeführt werden. Somit können zum einen Messfehler
aufgrund von Reflexionen in dem Messaufbau und insbesondere zwischen dem PA und dem
DUT nicht berücksichtigt werden. Zum anderen kann der Transmissionskoeffizient S21 nicht
auf die Impedanz des Leistungsverstärker renormalisiert werden.
Die Filterkurve bei der unteren Mittenfrequenz zeigt eine Eigenaussteuerung der Reso-
nanzfrequenz mit steigender HF-Leistung. Durch die Nichtlinearität der Filterschaltung
insbesondere des Varaktors wird ein Teil der HF-Leistung zu einem Gleichanteil umgesetzt,
der zur Aussteuerung des Varaktors führt. Die Mittenfrequenz verschiebt sich mit steigender
HF-Leistung um 100MHz von 1,1GHz auf 1,2GHz. Hierbei reduziert sich der Abstimmbe-
reich um 100MHz und die Abstimmbarkeit sinkt auf 21%. Bei der unteren Mittenfrequenz
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Pin = 0dBm 38dBm
(b) f0 = 1,55GHz
Abbildung 5.10: Gemessener Amplitudengang bei der minimalen und maximalen Mit-
tenfrequenz des steuerbaren Bandpassfilters bei Eingangsleistungen zwischen 0 dBm und
40 dBm. Die Messdaten wurden mit einem ausschließlich pegel-normalisierten Messsystem
aufgenommen.
ist der Varaktor nicht angesteuert und somit die Steuerspannung Ub = 0V. Die nichtlineare
C-V-Charakteristik hat ihre größte Steigung bei der niedrigsten Steuerspannung und sinkt
exponentiell mit steigender Steuerspannung. Folglich wird die Mittenfrequenz bereits durch
niedrige Gleichanteile gesteuert, wodurch sich der Abstimmbereich reduziert. Die Filter-
kurve bei der oberen Mittenfrequenz zeigt bei maximaler Steuerspannung Ub = 24V keine
Eigenaussteuerung. Grund hierfür ist, das die minimale Kapazität des Varaktors erreicht
ist und eine steigende Steuerspannung nur eine marginale Kapazitätsänderung bewirkt.
Der Varaktor wurde bei einer Eingangsleistung von Pin = 40dBm zerstört. Der durch
die Intermodulation erzeugte Gleichanteil addiert sich auf die anliegende Steuerspannung
auf. Hierdurch wurde bei der maximalen Steuerspannung von 24V und einem zusätzlichen
durch die Nichtlinearitäten erzeugten Gleichanteil die Durchbruchspannung des Varaktors
erreicht.
Schlussfolgernd empfiehlt es sich, die maximale Leistungsverträglichkeit von steuerbaren
Komponenten bei der maximalen Steuerspannung zu messen. Die Eigenaussteuerung erreicht
bei der minimalen Steuerspannung ihr Maximum [Mau11].
Ein Nachteil von steuerbaren Bandpassfiltern sind die abstimmbaren Resonatoren mit
Resonanz bei der Arbeitsfrequenz. Hierdurch wird der Einfluss der steuerbaren Komponenten
insbesondere die Leistungstragfähigkeit, die Linearität und Verluste maximiert. Weiterhin
ist der Abstimmbereich direkt von der verwendeten Technologie abhängig und lässt sich nur
durch komplexe Hybrid-Implementierungen von unterschiedlichen steuerbaren Komponenten
erweitern.
95
5 Rekonfigurierbare Filter für digitale Leistungsverstärker
5.3 Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter
Um die begrenzte Abstimmbarkeit eines steuerbaren Bandpassfilters zu überwinden, wird im
folgendem Abschnitt ein neuartiges Konzept für ein abstimmbares Ausgangsfilter vorgestellt.
Im Gegensatz zu Bandpassfiltern mit einem steuerbaren Durchlassbereich wird bei diesem
Konzept eine Filterfunktion mit steuerbaren Sperrbereichen implementiert. Somit können
steuerbare Resonatoren mit einer Resonanzfrequenz im Durchlassbereich vermieden werden,
wodurch sich die Einfügedämpfung bei der Arbeitsfrequenz verringert. Insbesondere reduzie-
ren sich die Anforderungen an die Leistungstragfähigkeit und Linearität der steuerbaren
Komponente.
Eine geeignete Filterfunktion für die Implementierung von steuerbaren Sperrbereichen
bieten Multi-Bandstoppfilter. Die einzelnen Stoppbänder ermöglichen eine Dämpfung der
Harmonischen des Trägersignals, jedoch keine Unterdrückung des Quantisierungsrauschens.
Durch die Wahl eines geeigneten Modulationsverfahrens mit einem vergleichsweise hohem
SQNR ist die Dämpfung des Quantisierungsrauschens nicht zwingend erforderlich. In Ab-
schnitt 5.1.1 ist ein geeignetes Modulaktionsverfahren von Hühn et al. [HWH17] gezeigt.
Dieses bietet ein SQNR über 40 dB, jedoch erzeugt dieses die doppelte Anzahl an Oberwellen
bei geraden und ungeraden Vielfachen der Arbeitsfrequenz fc, bei fn = nfc, n ∈ N, n ≥ 2.
Somit ist die Unterdrückung des Quantisierungsrauschens nicht zwingend durch das Aus-
gangsfilter erforderlich, allerdings muss die doppelte Anzahl von Oberwellen in Vergleich zu
einer BPDSM berücksichtigt werden. Bezugnehmend auf die Anforderungen an die zulässige
maximale Nebenaussendung müssen jedoch nur die Harmonischen mit einem Leistungspegel
oberhalb des maximal zulässigen Grenzwertes unterdrückt werden. Die in die Harmonischen
abgegebene Leistung sinkt mit der Ordnung n exponentiell ab und führt dazu, dass nicht alle
Oberwellen berücksichtigt werden müssen. Hierdurch kann die Anzahl an steuerbaren Stopp-
bändern unter bestimmten Bedingungen reduziert werden. In der folgenden Betrachtung
werden daher nur Oberwellen bis zur 5. Ordnung berücksichtigt.
Die Herleitungen der folgenden mathematischen Beziehungen und Bedingungen sind im
Anhang C gegeben. Ein rekonfigurierbares Multi-Bandstoppfilter besitzt k steuerbare Stopp-












mit der minimalen und maximalen Arbeitsfrequenz. Der Frequenzbereich ∆fn der Harmoni-
schen nimmt mit deren Ordnung n zu und ist gegeben durch
∆fn = n∆fc, (5.8)
wodurch die Anforderungen an die Abstimmbarkeit der Stoppbänder steigt. Um diese
Anforderungen und die Anzahl an Stoppbändern zu limitieren, ist die Bandbreite des Schalt-
verstärkers auf die maximale Arbeitsfrequenz fc,max begrenzt. Hierzu wird ein Tiefpassfilter
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Abbildung 5.11: Visualisierung des Frequenzbereichs der Arbeitsfrequenz fc hier exempla-
risch von 1GHz bis 3GHz und die hieraus resultierenden jeweiligen Frequenzbereiche ∆fn
der 2. bis 5. Harmonischen. Die durchgezogene Linie repräsentiert einen exemplarischen
Frequenzgang eines in Reihe geschalteten Tiefpassfilters. Die schraffierten Bereiche zeigen
den erforderten Frequenzbereich, in dem die Harmonischen durch Stoppbänder unterdrückt
werden müssen.
dem Multi-Bandstoppfilter in Reihe geschaltet, welcher alle Harmonischen oberhalb der
Sperrfrequenz fTP,s mit der minimal zulässigen Sperrdämpfung As unterdrückt. Folglich er-




, in dem die Harmonischen von steuerbaren
Stoppbändern unterdrückt werden müssen. In Abbildung 5.11 ist der Frequenzbereich der Ar-
beitsfrequenz fc exemplarisch von 1GHz bis 3GHz und die resultierenden Frequenzbereiche








liegt innerhalb des Frequenzbereichs IA bei der minimalen Arbeitsfrequenz fc,min. Die Har-
monische höchster Ordnung innerhalb des Durchlassbereichs des Tiefpassfilters ist gegeben
zu fMh . Die zur Unterdrückung benötigte Anzahl an steuerbaren Stoppbändern Mt und
deren Frequenzintervalle Ik = [ft,min,k, ft,max,k] werden auf Grundlage der zur Verfügung





berechnet. Diese hängt von der verwendeten Varaktor-Technologie sowie dem Resonatorauf-
bau ab. Um eine stufenlos einstellbare Arbeitsfrequenz fc zu ermöglichen, muss der gesamte
Frequenzbereich von der minimalen Frequenz der zweiten Harmonischen bei 2fc,min bis fTP,s
von steuerbaren Stoppbändern abgedeckt sein. Geht man von einer aneinander anschließen-
den beziehungsweise benachbarten Platzierung der Intervalle der Stoppbänder aus, die mit






5 Rekonfigurierbare Filter für digitale Leistungsverstärker
Deren Frequenzbereiche steigen mit dem Index k. Allerdings ist die Unterdrückung der
Harmonischen nicht garantiert, wenn mehr als eine Harmonische in einem einzelnem Frequen-
zintervall liegt. Aufgrund dessen ist eine anschließende Platzierung der Intervalle nur möglich,
solange der minimale Abstand der Harmonischen größer gleich der Frequenzintervalle ist








Die unteren Intervallgrenzen ft,min,k der nachfolgenden Intervalle mit dem Index k > a sind
mit einem festen Frequenzabstand fc,min platziert, welcher dem minimalen Abstand der
Oberwellen im Arbeitsbereich entspricht. Folglich überlappen sich die Intervalle und garan-
tieren somit die Dämpfung aller Harmonischen bis zur Grenzfrequenz fTP,s des Sperrbereichs



























für a < k ≤Mt
, (5.14)
wobei τ̂ = 1 − τft ist. Die Stoppbänder, deren obere Grenze des Abstimmbereichs über
der Grenzfrequenz des Sperrbereichs des Tiefpassfilters liegen ft,max,k > fTP,s, werden zur
Grenzfrequenz fTP,s = ft,max,k verschoben, um den Abstimmbereich zur Unterdrückung







Unter speziellen Bedingungen kann das letzte Stoppband Mh weggelassen werden. Hierzu
muss die obere Grenze des zweitletzten Stoppbands Mt−1 mindestens bei der Grenzfrequenz
fTP,s liegen
ft,max,Mt−1 ≥ fTP,s, (5.16)





wenn sich die Harmonische fMh bei der Grenzfrequenz fTP,s befindet. In Abbildung 5.12
ist die Frequenzantwort eines Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter (MSTP) für einen Arbeits-
frequenzbereich zwischen 1GHz und 3GHz gezeigt, der für eine Arbeitsfrequenz fc von
1GHz konfiguriert ist. Folglich sind die Stoppbänder auf die Frequenzen der resultierenden






























Abbildung 5.12: Exemplarische Multi-Bandstopp-Tiefpassfilterantwort für eine Arbeitsfre-
quenz bei 1GHz. Die Stoppbänder sind auf die Mittenfrequenzen der zweiten und dritten
Harmonischen bei 2GHz beziehungsweise 3GHz eingestellt. Zusätzlich sind die Frequenzin-
tervalle I1 und I2 der Stoppbänder sowie die Grenzfrequenzen des Tiefpassfilters gegeben.
Daten nach [Sch+19].
des Tiefpasses fTP,c wird idealerweise auf die maximale Arbeitsfrequenz fc,max gesetzt. Die
Grenzfrequenz ist über die minimale Rückflussdämpfung RL beziehungsweise die maximale
Dämpfung Ap definiert. Im Bezug auf die Realisierung ist die Grenzfrequenz des Tiefpass-
filters etwas höher als die maximale Arbeitsfrequenz zu wählen, um Abweichungen in der
Simulation und der Fertigung zu kompensieren.
Eine untere Grenze der benötigten Anzahl an steuerbaren Stoppbändern Mt ist durch die
maximale Anzahl an Harmonischen Mh innerhalb des Arbeitsfrequenzbereichs Ifc gegeben.
Hieraus lässt sich eine obere Grenze der benötigten Abstimmbarkeit der Stoppbänder von
τft = 33,3% ableiten, wobei eine Abstimmbarkeit oberhalb dieser Grenze zu keiner weiteren
Reduktion der benötigten Anzahl Mt von Stoppbändern führt. Durch eine höhere Ordnung
NTP des Tiefpassfilters lässt sich die maximale Anzahl an Harmonischen Mh innerhalb des
















weiter reduzieren. In Abbildung 5.13 ist die benötigte Anzahl an Stoppbändern Mt in
Abhängigkeit des Verhältnisses der Grenzfrequenzen fc,max/fc,min und der Ordnung NTP des
Tiefpassfilters bei unterschiedlichen Abstimmbarkeiten τft gezeigt. Die Berechnungen basieren
auf einem Butterworth-Filterfunktion mit einer maximalen Dämpfung im Durchlassbereich
Ap von 1 dB bei der Grenzfrequenz des Durchlassbereichs fTP,c.
99
5 Rekonfigurierbare Filter für digitale Leistungsverstärker
















(a) NTP = 7















(b) fc,max/fc,min = 5
Abbildung 5.13: Anzahl an benötigten Stoppbändern Mt bei unterschiedlichen Abstimm-
barkeiten τt in Abhänigkeit (a) des Verhältnisses der Grenzfrequenzen fc,max/fc,min und (b)
der Ordnung NTP des Tiefpassfilters. Die maximale Anzahl an Harmonischen Mh innerhalb
des Arbeitsfrequenzbereichs Ifc ist gestrichelt dargestellt.
Die Bandbreite Bn der jeweiligen harmonischen Frequenzbereiche steigt mit Ihrer Ordnung
n zu Bn = nBc an. Die Bandbreite der Stoppbänder Bt,k ist durch die Harmonische mit der







Beim Betrieb des steuerbaren Ausgangsfilters über den gesamten Arbeitsbereich ∆fc
treten zwei unterschiedliche Betriebsmodi auf. Im ersten Betriebsmodus A, wobei




gilt, liegen bis zu Mh Harmonische im Arbeitsbereich, welche von dem Ausgangsfilter
unterdrückt werden müssen. Im zweiten Betriebsmodus B, wobei
fTP,s
2
< fc ≤ fc,max (5.21)
für die Arbeitsfrequenz gilt, liegen alle Harmonischen im Sperrbereich des Tiefpassfilters
und werden von diesem mit mindestens der Dämpfung As unterdrückt. In diesem Modus
müssen alle Stoppbänder möglichst so positioniert sein, um deren Einfluss beziehungsweise
Dämpfung, auf den Durchlassbereich bei der Arbeitsfrequenz fc zu minimieren. In der Regel
gilt ein möglichst großer Frequenzabstand zwischen den k Stoppbändern bei ft,k und der
Arbeitsfrequenz fc als Optimum.
Wie in diesem Abschnitt dargestellt, ergibt sich aus dem angestrebten Frequenzbereich
der Arbeitsfrequenz fc, der verfügbaren Abstimmbarkeit τft und der Ordnung NTP des
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Tiefpassfilters die erforderliche Anzahl Mt von abstimmbaren Stoppbändern. Es lässt sich
zeigen, dass eine Abstimmbarkeit τft > 33,3% zu keiner Reduktion der benötigten An-
zahl an Stoppbändern führt. Die Abstimmbarkeit τfc kann durch eine größere Anzahl an
abstimmbaren Stoppbändern mit einem einzelnen Varaktor an jedem Resonator erweitert
werden. Im Vergleich zu einer Lösung mit einem abstimmbaren Bandpassfilter vermeidet das
vorgestellte Filterkonzept abstimmbare Resonatoren bei der Arbeitsfrequenz fc. Dadurch
wird der Einfluss der verwendeten steuerbaren Komponenten auf die Leistungstragfähigkeit,
Linearität und Verluste verringert.
5.3.1 Kaskadierte Realisierung
Abbildung 5.14: Konzept zur Realisierung einer steuerbaren MSTP-Filterfunktion durch die
Kaskadierung eines steuerbaren Multi-Bandstopp-Filters und eines statischen Tiefpassfilters
[Sch+19].
Die im vorangegangenen Abschnitt vorgestellte Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter-Charak-
teristik kann durch eine Kaskade, bestehend aus einem steuerbaren Multi-Bandstoppfilter und
einem statischen Tiefpassfilter, erzeugt werden, wie in Abbildung 5.14 gezeigt. Das steuerbare
Ausgangsfilter wird in diesem Abschnitt für einen Arbeitsfrequenzbereich Ifc zwischen
800MHz und 3GHz ausgelegt. Hierbei müssen die Filterparameter die im Abschnitt 5.3
eingeführten Parameter in Bezug auf den geforderten Arbeitsfrequenzbereich Ifc sowie
die benötigte Unterdrückung As der Harmonischen im Sperrbereich der Stoppbänder und
des Tiefpassfilters erfüllen. Für diese Machbarkeitsstudie ist eine Dämpfung As von 20 dB
im Sperrbereich gefordert. Das Ausgangsfilter muss auf die optimale Lastimpedanz des
binären Schaltverstärkers ZPA auf der Eingangsseite und an die Lastimpedanz ZL bei der
Arbeitsfrequenz am Ausgang angepasst sein.
Statischer Tiefpassfilter
Aufgrund des geforderten Arbeitsfrequenzbereichs Ifc und einer maximalen Einfügedämpfung
von 1 dB bei der Arbeitsfrequenz fc, liegt die Grenzfrequenz fTP,c des Durchlassbereichs
des Tiefpassfilters oberhalb der maximalen Arbeitsfrequenz von 3GHz. Weiterhin ist eine
minimale Rückflussdämpfung RL ≥ 15 dB im Durchlassbereich gefordert. Um die Unter-
drückung der Harmonischen bis zur dritten Ordnung bei der maximalen Arbeitsfrequenz
zu garantieren ist ein durchgehender Sperrbereich des Tiefpassfilters bis 3fc,max = 9GHz
mit einer minimalen Dämpfung As = 20dB gefordert. Aufgrund des gewählten Frequenz-
bereichs wird von der Verwendung von konzentrierten Elementen abgesehen und ein auf
Leitungselementen und -resonatoren basierendes Filterkonzept angestrebt.
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Abbildung 5.15: Ersatzschaltbild des Tiefpassfilters zwölfter Ordnung.
Der benötigte Abstimmbereich des Multi-Bandstopp-Filters und dessen Anzahl an steu-
erbaren Stoppbändern ist nach Gleichung (5.13) direkt von der Grenzfrequenz LTP,s des
Sperrbereichs des Tiefpassfilters abhängig. Durch eine steigende Flankensteilheit reduziert
sich die Transition-Bandbreite, wobei sich die Grenzfrequenzen des Durchlassbereichs LTP,c
und des Sperrbereichs LTP,s annähern. Folglich reduziert sich die benötigte Anzahl an Stopp-
bändern auf ein Minimum. Demnach wird eine Filterfunktion mit Übertragungsnullstellen
im Stoppband angestrebt, wodurch sich die Flankensteilheit erhöhen lässt. Tiefpassfilter
basierend auf Mikrostreifenleitungen mit unterschiedlichen Impedanzen (engl. stepped im-
pedance lowpass filter) gehören zur Klasse der Allpol-Filter und besitzen ihre maximale
Dämpfung bei f =∞. Die Flankensteilheit kann hierbei nur über die Ordnung des Filters
erhöht werden, die einhergeht mit höheren Verlusten und größeren Platzbedarf.
Ein weit verbreiteter Ansatz zur Erzeugung von Übertragungsnullstellen sind parallel
geschaltete unbelastete beziehungsweise nur parasitär belastete λ/4 Leitungsresonatoren.
Bei der λ/4-Resonanz des Leitungsresonators wird durch die Leitungstransformation eine
Übertragungsnullstelle an den Anschlusspunkt der Leitung transformiert. Die Übertragungs-
nullstellen sollen zum einen eine hohe Flankensteilheit des Filters und eine durchgehende
minimale Dämpfung As im Sperrbereich bis 9GHz garantieren. In der Arbeit von Tu et al.
[TC06] wird ein T-shaped -Mikrostreifenleitungs-Segment eingeführt, welches ein annähernd
gleiches Verhalten zu einer Mikrostreifenleitung in deren fundamentalem Durchlassbereich
zeigt, welches mit dem eines Tiefpassfilters gleichzusetzen ist. In der Arbeit von Chen [Che14]
wird ein Tiefpassfilter mit der Ordnung N auf der Basis von N T-shaped -Mikrostreifen-
Leitungssegmenten vorgestellt. Diese besitzt die gewünschte Wellenimpedanz und elektrische
Länge θ0 einer Leitung bei der Arbeitsfrequenz f0 = 1GHz, welche als Grenzfrequenz des
Durchlassbereichs angesehen werden kann. Das Ersatzschaltbild des Tiefpassfilters ist in
Abbildung 5.15 gezeigt.
Die Übertragungsnullstellen werden durch die T-shaped-Segmente erzeugt und liegen
bei fTZ,n = knf0. Jedes T-shaped-Segment, besteht aus drei Mikrostreifenleitungen mit
der gleichen Wellenimpedanz Zn, zwei Leitungen mit der Länge θn und einem unbelaste-
ten Leitungsresonator mit der elektrischen Länge π/2kn bei f0. Nach Chen können die
Diskontinuitäten im Durchlassbereich möglichst gering gehalten werden, wenn alle Mikro-




Abbildung 5.16: Aufnahme des statischen Tiefpassfilters zwölfter Ordnung.
aus seinen Untersuchungen entnehmen, dass eine möglichst hohe Differenz zwischen der
Lastimpedanz und der Wellenimpedanz der Mikrostreifenleitungen gewählt werden muss,
um Nullstellen nahe der Grenzfrequenz des Durchlassbereichs zu platzieren. Deshalb wurde
eine Wellenimpedanz von 125Ω für die Mikrostreifenleitungen gewählt, welche durch den
Lithographie- und Herstellungsprozess zu höheren Impedanzen begrenzt ist. Durch kn ≥ 1
kann die Grenzfrequenz des Durchlassbereichs zu höheren Frequenzen verschoben werden.
Die elektrischen Längen θn der einzelnen Segmente können durch numerisches Lösen eines
nichtlinearen Gleichungssystems auf Basis der im Vorfeld definierten Übertragungsnullstellen
bei fTZ,n, der Arbeitsfrequenz f0 und der elektrischen Gesamtlänge θ0 der Filterstruktur
berechnet werden. Hierbei wird eine gleiche Impedanz am Eingang und Ausgang des Filters
angenommen. Im Hinblick auf die unterschiedlichen Impedanzen ZPA und ZL am Eingang
beziehungsweise am Ausgang des Filters liefert der Ansatz von Chen et al. nur eine Näherung
der optimalen Konfiguration der T-Shape-Segmente und ist somit der Startpunkt für die
folgenden Optimierungen.
Eine Anpassung an die unterschiedlichen Impedanzen kann nach Zobel et al. [Zob31]
mittels des ersten und letzten Segments in Anlehnung an die Image Parameter Methode mit
m-Derived-Filter-Sections erzielt werden. Hierzu werden die Längen des ersten und letzten
Segments mittels Simulation so optimiert, dass eine spezifizierte minimale Rückflussdämpfung
im Durchlassbereich erreicht wird. Somit kann die Anpassung an die unterschiedlichen
Impedanzen in den statischen Tiefpassfilter integriert werden. Die T-shaped -Segmente sind
in Bezug auf minimale Diskontinuitäten im Durchlassbereich und eine durchgehende minimale
Dämpfung As im Sperrbereich angeordnet. Um die Anforderungen an die Flankensteilheit
und die Dämpfung im Sperrbereich zu erzielen, wurde ein Filter zwölfter Ordnung gewählt.
Die Simulation des Filternetzwerks wurde mit dem Momentum 3D Planar EM Simulator in
der Simulationsumgebung ADS durchgeführt.
Zur Verifikation der Simulationsergebnisse wurde die Filterstruktur auf dem Hochfre-
quenzsubstrat RO4003C mit einer Dicke von 508µm, relativen Permittivität von εr von 3,3
aufgebaut und anschließend dessen Streuparameter gemessen. Der gefertigte Tiefpassfilter
ist in Abbildung 5.16 gezeigt. Die Streuparameter wurden in einem 50Ω Messsystem mit
einem VNA im Frequenzbereich von 500MHz bis 10GHz aufgenommen und auf die Impe-
danzen ZPA = 43Ω und ZL = 50Ω renormalisiert. Die simulierten und renormalisierten
Streuparameter sind in Abbildung 5.17 gezeigt.
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Abbildung 5.17: Gemessene und simulierte (gestrichelt) Streuparameter des statischen
Tiefpassfilters zwölfter Ordnung, renormalisiert auf die Verstärkerimpedanz ZPA und die
Lastimpedanz ZL. Die Grenzfrequenz des Sperrbereichs fTP,s liegt bei 3,3GHz. Der untere
Graph zeigt die berechnete Gruppenlaufzeit.
Qualitativ betrachtet bildet die Simulation die gemessenen Streuparameter gut ab. Die
Grenzfrequenz des Durchlassbereichs fTP,c liegt in der Simulation und Messung bei 3,1GHz.
Der Durchlassbereich besitzt einen maximalen Einfügedämpfung von 1,4 dB innerhalb des
angestrebten Arbeitsfrequenzbereichs Ifc und zeigt bis 2,92GHz eine Einfügedämpfung
< 1 dB. Die Sperrfrequenz fTP,s für eine minimale Dämpfung As von 20 dB liegt bei 3,3GHz.
Um eine möglichst verzerrungsfreie Übertragung zu garantieren, ist ein flacher Verlauf
der Gruppenlaufzeit im Durchlassbereich gefordert. Die gemessene Gruppenlaufzeit in
Abbildung 5.17 zeigt einen leicht ansteigenden Verlauf im Durchlassbereich zwischen 0,36 ns
und 1,2 ns. Ausgehend von dem durchgehenden Sperrbereich bis 3fc,max = 9GHz und einer
maximalen Einfügedämpfung von 1,4 dB im Durchlassbereich eignet sich das Tiefpassfilter
zur Realisierung einer MSTP-Filterfunktion.
Multi-Bandstop
In Kombination mit dem bereits vorgestellten Tiefpassfilter des letzten Abschnitts wird hier
ein steuerbares Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter nach den Vorgaben aus Abschnitt 5.3 konzi-
piert. Nach Gleichung (5.9) liegen maximal drei Harmonische im Frequenzbereich zwischen
der minimalen Arbeitsfrequenz fc = 800MHz und der Sperrfrequenz fTP,s = 3,3GHz des
Sperrbereichs des Tiefpassfilters. Die Frequenzbereiche der Arbeitsfrequenz und der Harmo-
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Abbildung 5.18: Visualisierung des Frequenzbereichs der Arbeitsfrequenz fc, der Harmo-
nischen fn und der Stoppband-Frequenzintervalle Ik zur Unterdrückung der zweiten und
dritten Harmonischen.
nischen sind in Abbildung 5.18 visualisiert und zusammengefasst. Die Überschneidung der
Frequenzbereiche der Harmonischen mit dem Frequenzbereich unterhalb der Sperrfrequenz
fTP,s sind schraffiert gekennzeichnet. Hierbei wird ersichtlich, dass sich die vierte Harmo-
nische bei f4 nur in einem sehr kleinen Bereich zwischen 3,2GHz und 3,3GHz mit dem
Frequenzbereich unterhalb fTP,s überschneidet. Aufgrund der geringen Überschneidung und
der mit der Ordnung exponentiell abnehmenden Leistung der Harmonischen wird in diesem
Entwurf die vierte Harmonische f4 nicht berücksichtigt. Somit wird die Unterdrückung der
zweiten und dritten Harmonischen bei f2 beziehungsweise f3 gefordert.
Zur Realisierung von Bandstopp-Filtern existieren verschiedene Topologien basierend auf
λ/2- oder λ/4-Leitungsresonatoren, die parallel oder direkt an die Hauptleitung gekoppelt
sind. Bei parallel gekoppelten Leitungsresonatoren lassen sich diese in ein Koppelsegment mit
der elektrischen Länge θc und ein idealerweise nicht gekoppeltes Leitungssegment aufteilen.
Ein klassischer Ansatz für den Entwurf von statischen Bandstopp-Filtern von Schiffmann et
al. [SM64] basiert auf parallel gekoppelten kurzgeschlossenen λ/4-Leitungsresonatoren, wobei
der gesamte Leitungsresonator als Koppelsegment zur Hauptleitung fungiert.
Für die Realisierung eines steuerbaren Stoppbands wird die Resonanzfrequenz des Leitungs-
resonators mittels einer steuerbaren Lastkapazität Cv variiert. Eine steigende Lastkapazität
verschiebt die Resonanzfrequenz, in Relation zu einem unbelastetem λ/4-Leitungsresonator,
zu niedrigeren Frequenzen. Folglich wird die elektrische Länge des Leitungsresonators durch
die maximale Resonanzfrequenz ft,max und die minimale Lastkapazität Cv,min bestimmt.
Die elektrische Länge des gekoppelten Leitungsresonators und einhergehend die des Kop-
pelsegments θc nehmen zu niedrigeren Resonanzfrequenzen durch eine steigende kapazitive
Last Cv ab. Es ist allgemein bekannt, dass die Kopplung zwischen zwei Leitungen ihr
Maximum bei ungeraden Vielfachen von λ/4 besitzt, wobei sie ihr Minimum bei geraden
Vielfachen aufweisen [Orf20]. Durch eine sinkende elektrische Länge des Koppelsegments zu
niedrigeren Resonanzfrequenzen hin nimmt die Kopplung des Resonators und einhergehend
die Dämpfung des Stoppbands ab. Dies lässt sich zum einen durch eine zusätzliche steuerbare
Koppelkapazität zwischen der Hauptleitung und dem Koppelsegment kompensieren, wobei
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Abbildung 5.19: Ersatzschaltbild des Multi-Bandstopp-Filters mit M Stoppbändern mit
deren Ordnung Nk. Die einzelnen Bandstopp-Segmente bestehen aus einem Koppelsegment,
einer Stichleitung und einer variablen Lastkapazität C l,kv . Für Layout und Dimensionen siehe
Anhang E.4
die Komplexität und Verluste der Filterschaltung steigen und sich das Großsignalverhalten
des Filternetzwerks verschlechtert. Zum anderen kann die sinkende Dämpfung des Stopp-
bands durch eine höhere Ordnung des Stoppbands kompensiert werden. Dies führt dazu,
dass sich die Verluste erhöhen, während die Komplexität der Filterschaltung jedoch moderat
gehalten werden kann. An dieser Stelle wird die Kompensation durch eine höhere Filterord-
nung der Integration zusätzlicher steuerbarer Bauelemente vorgezogen. Weiterhin werden
durch eine Koppellänge θc < λ/4 die harmonischen Stoppbänder des Bandstopp-Segments
bei ungeraden Vielfachen der Resonanzfrequenz gedämpft [Ram+06]. Diese harmonischen
Stoppbänder sind für das MSTP-Konzept nicht zwingend erforderlich, da die harmonischen
Frequenzanteile oberhalb der Sperrfrequenz fTP,s durch den nachgeschalteten Tiefpassfilter
gedämpft werden.
Die Hauptleitung des Filternetzwerks wird in einem mäanderartiger Verlauf realisiert,
um den benötigten Platzbedarf der Filterstruktur minimal zu halten. Für eine kompakte
Realisierung der Bandstopp-Segmente werden abgewinkelte Leitungsresonatoren verwendet,
die aus einem Koppelsegment und einer idealerweise nicht gekoppelten Stichleitung bestehen.
Somit ergibt sich die Möglichkeit, die Koppelsegmente in Abständen unter λ/4 an der
Hauptleitung zu platzieren.
Nach Gleichung (5.19) liegt die geforderte Bandbreite der Stoppbänder für das erste
und zweite Stoppband bei 20MHz beziehungsweise 30MHz. Die Bandbreite lässt sich zum
einem über die Kopplung der Leitungsresonatoren auf Kosten der Resonatorgüte einstellen.
Zum anderem kann die Bandbreite der Stoppbänder durch Verschieben der Mittenfrequenz
der einzelnen Stoppbänder zu niedrigeren und höheren Frequenzen um die Mittenfrequenz
des Stoppbands eingestellt werden, wenngleich die Kopplung nicht angepasst werden muss.
Insbesondere eignet sich letzterer Ansatz zum Anpassen der Bandbreite für steuerbare













min (I1, I2) max (I1,I2) fc = 800MHz











Abbildung 5.20: Simulierte Streuparameter des MSTP-Filters für die untere und obere
Grenzfrequenz der Stoppbänder I1 und I2 sowie die Stoppbandkonfiguration für die minimale
Arbeitsfrequenz bei fc = 800MHz.
Ein einzelnes steuerbares Stoppband der Ordnung Nk besteht aus der gleichen Anzahl
an Bandstopp-Segmenten mit dem Index l und den gleichen Frequenzintervallen Ik. Zur
Realisierung eines Multi-Bandstopp-Filters mit M Stoppbändern mit dem Index k werden
ΣMk=1Nk Bandstopp-Segmente in Reihe geschaltet. Der Leitungsresonator setzt sich aus dem
Koppelsegment mit der Länge ll,kc und einer Stichleitung mit der Länge ll,ks zusammen. Das
Ersatzschaltbild eines solchen Multi-Bandstopp-Filters ist in Abbildung 5.19 gezeigt. Um
die elektrische Länge des Resonators und die einhergehende Kopplung nicht unnötig zu
reduzieren, wird eine möglichst geringe minimale Kapazität Cv,min der Varaktoren gefordert.
Folglich wird die Resonanzfrequenz über die Länge der Leitungsresonatoren und nicht über






Für den Multi-Bandstopp-Filter wird der kommerzielle BST-Dünnfilm-Varaktor STPTIC-
15G2 mit einer Abstimmbarkeit von 85,5% und einem Kapazitätsbereich zwischen 0,3 pF
und 2,2 pF verwendet. Die Abstimmbarkeit τft eines kurzgeschlossenen Leitungsresonator
lässt sich numerisch abschätzen und liegt bei τft ≈ 45%. Nach der Entwurfsvorschrift in
Abschnitt 5.3 und Berücksichtigung der zweiten und dritten Harmonischen im Arbeitsbereich
werden zwei Stoppbänder zur Unterdrückung benötigt. Die Frequenzintervalle I1 und I2
der Stoppbänder sind in Abbildung 5.18 gegeben und visualisiert. Das zweite Stoppband
wird zum einem zur Unterdrückung der dritten Harmonischen f3 zwischen 2,4GHz und
3,3GHz verwendet. Zum anderem dient das Stoppband zur Unterdrückung der zweiten
Harmonischen, wenn die dritte Harmonische im Sperrbereich des Tiefpassfilters liegt. In
diesem Fall werden die Stoppbänder auf die gleiche Resonanzfrequenz gesteuert und die
Unterdrückung der Harmonischen durch eine resultierende höhere Ordnung des Stoppbands
verstärkt.
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Abbildung 5.21: Lagenaufbau des Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters.
Für die Koppelsegmente wurde eine elektrische Länge von θ1,1c ≈ θ2,NMc ≈ λ/5 bei der
Grenzfrequenz des Sperrbereichs des Tiefpassfilters fTP,s gewählt, um eine möglichst kom-
pakte Filterstruktur mit geringen Verlusten zu realisieren. Somit liegt die elektrische Länge
des Koppelsegments über dem Abstimmbereich des ersten Stoppbands I1 zwischen λ/11 und
λ/6 und des zweiten Stoppbands I2 zwischen λ/8 und λ/5. Um eine minimale Dämpfung von
20 dB im Abstimmbereich zu garantieren, wurden die unterschiedlichen elektrischen Längen
der Koppelsegmente und die einhergehende Koppelung der Leitungsresonatoren durch die
Ordnung Nk der Stoppbänder angepasst. Die Ordnung des ersten Stoppbands wurde zu
fünf und die des zweiten Stoppbands zu vier gewählt. Somit wird für Bandstopp-Filter
insgesamt neuen Bandstopp-Segmente benötigt. Um ein möglichst hohe Kopplung des Lei-





c = 50 µm gesetzt, der in dem verwendetem Fertigungsprozess realisierbar
ist. Die Anpassung der Lastimpedanz ZL an die Verstärkerimpedanz ZPA ist in die stati-
sche Filterfunktion integriert. Somit besitzt der Multi-Bandstoppfilter eine symmetrische
Quellen- und Lastimpedanz ZS = ZL = ZPA. Die Wellenimpedanz der Hauptleitung und
der Leitungsresonator wurden auf die optimale Lastimpedanz des Verstärkers ZPA von 43Ω
gewählt.
Zur Realisierung einer Multi-Bandstopp-Tiefpassfilterfunktion wird dem steuerbaren Multi-
Bandstopp-Filter der statische Tiefpassfilter in Reihe geschaltet. Für die Simulationen wurden
die gemessenen Streuparameter des statischen Tiefpassfilters verwendet. In Abbildung 5.20
sind die simulierten Streuparameter des Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters für die maximale und
minimale Grenzfrequenz der Stoppband-Intervalle I1 und I2 präsentiert. Die Dämpfung des
ersten Stoppbands liegt zwischen 19,5 dB und 28 dB für die untere beziehungsweise die obere
Grenzfrequenz. Das zweite Stoppband wird zur Unterdrückung der dritten Harmonischen
zwischen 3fc,min = 2,4GHz und der Grenzfrequenz des Tiefpassfilters bei 3,3GHz benötigt.
Hierzu ist in Abbildung 5.20 die Simulation für die minimale Arbeitsfrequenz bei 800MHz
gezeigt. Die Dämpfung des Stoppbands liegt zwischen der unteren und oberen Grenze des
Stoppband-Intervalls I2 bei 2,4GHz beziehungsweise 3,3GHz über 20 dB. Folglich muss
der Abstimmbereich des zweiten Stoppbands nicht an die verschobene Grenzfrequenz des
Tiefpassfilters angepasst werden. Der Frequenzbereich unterhalb von 2,4GHz wird nur in
Kombination mit dem ersten Stoppband verwendet. In diesem Frequenzbereich sinkt die
Dämpfung des zweiten Stoppbands zur unteren Grenzfrequenz auf 16 dB ab. Im Idealfall
wird bei der Resonanzfrequenz des Stoppbands die gesamte Leistung reflektiert und ein








Abbildung 5.22: Aufnahme des (a) gefertigten kaskadierten Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters
und (b) eines einzelnen gekoppelten steuerbaren Bandstopp-Segments.
Abstimmbereich zwischen −10 dB und −5 dB. Die Abweichung zu der Simulation ist in den
Verlusten der Leitungsresonatoren und insbesondere der Varaktoren begründet. Im gesamten
Abstimmbereich liegt die Rückflussdämpfung RL > 10 dB bei der Arbeitsfrequenz fc.
Zur Verifikation des rekonfigurierbaren Filternetzwerks wurde dieses aufgebaut und an-
schließend messtechnisch untersucht. Die Filterstruktur ist auf einer dreilagigen Leiterplatte
bestehend aus zwei Substraten aufgebaut, deren Querschnitt in Abbildung 5.21 dargestellt ist.
Als oberes Substrat wird das Hochfrequenzsubstrat RO4003C mit einer relativen Permittivi-
tät von εr = 3,55 und einer Dicke von 508 µm verwendet. Bei dem unteren Substrat handelt
es sich um ein FR4-Verbundmaterial mit einer Dicke von 200 µm. Es wird eine Kupferkaschie-
rung mit einer Dicke von 17 µm für die drei Lagen verwendet, die auf der oberen Außenlage
mit einer Nickel-Palladium-Gold-Oberflächenbeschichtung versehen ist. Die Filterstruktur
wird auf der obersten Außenlage strukturiert. Die mittlere Lage fungiert als HF-Masse und
die untere Außenlage wird für das Versorgungsnetzwerk zur Ansteuerung der Varaktoren
verwendet. Zur Isolierung ist die untere Außenlage mit einer dünnen Schicht Lötstopplack
abgedeckt. Der Prototyp des Multi-Bandstoppfilters ist in Abbildung 5.22 a gezeigt. Die
HF-Masse und die Steuerspannung sind über Durchkontaktierungen mit einem Durchmesser
von 0,4mm beziehungsweise 0,2mm mit der oberen Lage verbunden. Abbildung 5.22 b zeigt
eine Nahaufnahme eines Bandstopp-Segments mit dem im Flip-Chip-Verfahren aufgelöteten
Varaktor.
Die Kleinsignaleigenschaften des steuerbaren Ausgangsfilters werden hinsichtlich der
Abstimmbarkeit, Einfügedämpfung, Unterdrückung der Harmonischen, des Reflexionsko-
effizienten und des Gruppenlaufzeitverhaltens bewertet. Alle Streuparameter sind auf die
optimale Lastimpedanz des Leitungsverstärkers ZPA von 43Ω beziehungsweise auf die La-
stimpedanz ZL von 50Ω normalisiert. Dabei werden mögliche Filterkonfigurationen für
eine Arbeitsfrequenz fc und Harmonischen bei 2fc und 3fc in 100MHz-Frequenzschritten
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über den Arbeitsfrequenzbereich Ifc vermessen. Die Steuerspannung U1,1, . . . , UM,NM für
die Varaktoren wird über das hierfür entwickelte Versorgungssystem zur Verfügung gestellt,
siehe Anhang D.
In Abbildung 5.23 ist der simulierte und gemessene Transmissionskoeffizient für die Filter-
konfiguration bei der minimalen Arbeitsfrequenz fc = 800MHz abgebildet. Die Sperrfrequenz
liegt um 50MHz im Vergleich zur Simulation verschoben bei 3,35GHz. Der Transmissions-
koeffizient liegt in der Messung bei dieser Arbeitsfrequenz bei 0,6 dB. Die Stoppbänder sind
an der Frequenzposition der zweiten und dritten Harmonischen bei 1,6GHz beziehungsweise
2,4GHz positioniert. Dabei liegt die Dämpfung des ersten Stoppbands bei 16 dB und des
zweiten Stoppbands bei 20 dB. In der Simulation wird für beide Stoppbänder die erwünschte
Dämpfung von 20 dB erreicht. Die leicht reduzierte Dämpfung der Stoppbänder im Vergleich
zur Simulation lässt sich auf eine geringere Kopplung der Leitungsresonatoren zurückführen.
Untersuchungen des Koppelsegments zeigen eine Unterätzung der Leiterbahnen, die zu einem
vergrößertem Koppelabstand dc von ≈ 60 µm und folglich zu einer reduzierten Kopplung
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Abbildung 5.23: Gemessener Transmissionskoeffizient der Filterkonfigurationen für Ar-
beitsfrequenzen zwischen 800MHz und 3GHz des kaskadierten MSTP-Filters. Die farbigen
Marker repräsentieren die Arbeitsfrequenz fc, die ungefüllten Marker mit der gleichen Geo-
metrie die entsprechende Position der zweiten und dritten Harmonischen. Zum Vergleich ist
die Simulation (gestrichelt) der Filterkonfiguration für fc bei 800MHz gegeben.
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fc = 0,8GHz 0,9GHz 1GHz 1,1GHz
1,2GHz 1,3GHz 1,4GHz 1,5GHz− 2,2GHz 2,3GHz− 3GHz
Abbildung 5.24: Gemessener Betrag des Reflexionskoeffizienten und der Gruppenlaufzeit der
Filterkonfigurationen für Arbeitsfrequenzen zwischen 800MHz und 3GHz des kaskadierten
MSTP-Filters. Die Marker heben die jeweiligen Reflexionskoeffizienten beziehungsweise
Gruppenlaufzeit bei der Arbeitsfrequenz fc und den entsprechenden Filterkonfigurationen
hervor.
3GHz sind in 100MHz-Frequenzschritten aufgenommen und in Abbildung 5.23 gezeigt.
Unter Ausnutzung des gesamten Abstimmbereichs der Varaktoren weist das erste Stopp-
band eine minimale und maximale Mittenfrequenz von ft,min,1 = 1,55GHz beziehungsweise
ft,max,1 = 2,75GHz auf. Das zweite Stoppband ist abstimmbar von ft,min,2 = 1,65GHz bis
ft,max,2 = 2,95GHz.
Die Verschiebung der oberen Grenzfrequenz der Stoppbänder um ≈ 300MHz zu niedri-
geren Frequenzen im Vergleich zur Simulation hat mehrere Ursachen. Zum einem wird die
Verschiebung durch einen parallelen parasitären kapazitiven Anteil von ≈ 0,2 pF der Lötflä-
chen verursacht, der wiederum zu einer Reduktion des Abstimmbereichs des Varaktors führt.
Zum anderen wird die Verschiebung durch einen induktiven Anteil der Durchkontaktierung
für die Verbindung zur HF-Masse von ≈ 0,1 nH verursacht.
Durch die Verschiebung des Stoppband-Intervalls I2 und der Grenzfrequenz fTP,s ergibt
sich eine Frequenzlücke zwischen 2,95GHz und 3,35GHz, die von dem oberen Stoppband
nicht abgedeckt werden kann. In Folge sinkt die Dämpfung in der Frequenzlücke auf ein Mi-
nimum von 10 dB bei 3,2GHz. Der Ausgangsfilter befindet sich im Frequenzbereich zwischen
800MHz und fTP,s/2 = 1,675GHz im Betriebsmodus A, in dem die Harmonischen durch
die Stoppbänder unterdrückt werden müssen. Im oberen Frequenzbereich zwischen 1,75GHz
und 3,35GHz befindet sich das Filter im Betriebsmodus B, in dem keine Harmonischen
mehr unterdrückt werden müssen.
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Abbildung 5.25: Gemessene und simulierte (gestrichelt) Streuparameter bei der Arbeitsfre-
quenz fc sowie des Transmissionskoeffizienten bei der zweiten und dritten Harmonischen bei
f2 beziehungsweise f3 über den Arbeitsfrequenzbereich zwischen 800MHz und 3GHz des
kaskadierten MSTP-Filters.















Abbildung 5.26: Gemessener OIP3 des kaskadierten MSTP-Filters über den Arbeitsfrequenz-
bereich von 800MHz bis 3GHz.
Der gemessene Reflexionskoeffizient |S11| und die Gruppenlaufzeit τg für die Filterkonfigu-
rationen für die Arbeitsfrequenz zwischen 800MHz bis 3GHz sind in Abbildung 5.24 gezeigt.
Die Marker heben die jeweiligen Reflexionskoeffizienten beziehungsweise die Gruppenlaufzeit
bei der Arbeitsfrequenz fc und den entsprechenden Filterkonfigurationen hervor. Über den
gesamten Abstimmbereich liegt der Reflexionskoeffizient |S11| bei der Arbeitsfrequenz fc
unter −10 dB. An den Frequenzpositionen der Stoppbänder liegt |S11| im Bereich der Si-
mulation zwischen −10 dB und −5 dB. Für die Arbeitsfrequenzen zwischen 800MHz und
2,6MHz zeigt die Gruppenlaufzeit einen flachen Verlauf um die Arbeitsfrequenz des entspre-
chenden Steuerzustandes. Für die oberen Steuerzustände von 2,7GHz bis 3GHz steigt die
Gruppenlaufzeit mit einer leichten Steigung von 1,1 ns/GHz an. Die Standardabweichung
der Gruppenlaufzeit σ(τg) liegt durchgehend unterhalb von 60 ps.
Der gemessene Transmissions- und Reflexionskoeffizient bei der Arbeitsfrequenz fc sowie
der Transmissionskoeffizient bei der zweiten und dritten Harmonischen im gesamten Ab-
stimmbereich sind in Abbildung 5.25 zusammengefasst. Die simulierten Daten der jeweiligen
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Parameter sind gestrichelt dargestellt. Die Einfügedämpfung liegt bei der Arbeitsfrequenz
fc zwischen 0,7 dB und 1,8 dB. Der Transmissionskoeffizient bei den Frequenzen der Harmo-
nischen |S21(fn)| zeigt die Frequenzlücke zwischen 2,95 und 3,35GHz, in der die Dämpfung
unter 20 dB liegt. Die Simulationen zeigen für die erste und zweite Harmonische eine konti-
nuierliche Dämpfung As ≥ 20 dB. Die Abstimmbarkeit des Ausgangsfilters in Bezug auf die
Trägerfrequenz liegt bei 73% und somit deutlich über der Abstimmbarkeit der einzelnen
Stoppbänder mit ≈ 44%.
Für die Großsignaluntersuchung des rekonfigurierbaren Ausgangsfilters wurde wie in den
vorangegangenen Abschnitten der Messaufbau aus Abschnitt 4.3 verwendet. Die Nichtlineari-
täten und die Leistungstragfähigkeit des Systems wurden über den gesamten Abstimmbereich
untersucht. Die Ergebnisse der Linearitätsmessung für die entsprechende Arbeitsfrequenz
fc sind in Abbildung 5.26 dargestellt. Der gemessene OIP3 liegt zwischen der unteren und
oberen Grenze des Abstimmbereichs von 64,4 dB bis 71,4 dB. Die Schwankung des OIP3
zwischen den Filterkonfigurationen ist durch die unterschiedlichen Steuerzustände der Varak-
toren und dem Abstand zwischen der Trägerfrequenz zur Mittenfrequenz der Stoppbänder
begründet. Für die Untersuchung der Leistungstragfähigkeit des Filternetzwerks, wurde ein
zusätzliches Dauerstrichsignal bei der Arbeitsfrequenz fc mit einem Leistungspegel zwischen
0 dBm und 43 dBm eingespeist, siehe Abschnitt 4.3. Messungen der Leistungstragfähigkeit
zeigten im gesamten Abstimmbereich bis zum messtechnisch begrenzten Leistungspegel von
43 dBm weder eine Eigenaussteuerung noch eine Kompression des Durchlassbereichs.
Die hohe Linearität sowie Leistungstragfähigkeit als auch die hohe Abstimmbarkeit und
geringen Einfügedämpfung des Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters zeigt deutlich den Vorteil
des neuartigen MSTP-Konzepts im Vergleich zu rekonfigurierbaren Bandpassfiltern wie den
Realisierungen in Kapitel 4, insbesondere für Leistungsanwendungen.
5.3.2 Integrierte Realisierung
In diesem Abschnitt wird ein steuerbares integriertes Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter präsen-
tiert. Dieses Filter ermöglicht eine Reduzierung der benötigten Fläche und einhergehend
eine reduzierte Einfügedämpfung gegenüber dem kaskadierten Filter. Die Integration der
geforderten Filterfunktion erfolgt über die Modifikation eines diskreten Tiefpass-Netzwerks.
Hierbei werden mehrere abstimmbare Leitungsresonatoren an nicht resonante Knoten des
Tiefpassfilternetzwerks gekoppelt.
Tiefpassfilter
Die Basis für das Tiefpassfilter bildet ein diskretes Tiefpass-Netzwerk mit der Ordnung
NTP. In diesem Ansatz stehen die ungeradzahligen normalisierten Filterparameter gi für
konzentrierte Induktivität und geradzahlige Filterparameter gi für konzentrierte Kapazitäten.
Für den Filterentwurf wird eine Tschebyscheff-Filterfunktion verwendet, die zu einer schmalen
Transition-Bandbreite und zu einem symmetrischen Filteraufbau bei ungerader Ordnung
NTP führt. Die konzentrierten Induktivitäten werden durch Mikrostreifenleitungen mit der
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Abbildung 5.27: Ersatzschaltbild des Tiefpassfilters mit den kapazitiven Knoten Ynode,i,
nicht resonanten Knoten Ki, Leitungssegmenten mit der Länge li und Wellenimpedanz Zl.









wobei fTP,c die Grenzfrequenz des Durchlassbereichs, θ die Phasenverschiebung bei fTP,c und
vph die Phasengeschwindigkeit der Mikrostreifenleitung ist [Hon11]. Die Systemimpedanz
Z0 ist im Folgenden gleich der Lastimpedanz ZL von 50Ω. Die konzentrierten Kapazitäten
Ci, für gerade gi, werden durch radiale Stichleitungen angenähert. Der Winkel αrad,i und
die Verbindungsbreite wrad,i der radialen Stichleitung sind zu Beginn willkürlich festgelegt,
werden aber im weiteren Entwurf noch näher betrachtet. Die Länge lrad,i der radialen








bis zur Grenzfrequenz des Durchlassbereichs angenähert werden kann, wobei lrad,i  wrad,i
angenommen wird. Die Verwendung von radialen Stichleitungen ermöglicht eine genaue
Anpassung der Kapazität Ci und reduziert zusätzliche parasitäre Effekte im Vergleich zu
konzentrierten Bauteilen. Weiterhin entfallen zusätzliche Durchkontaktierungen für die
Verbindungen zur HF-Masse und damit deren parasitären induktiven Anteile. Ein weiterer
Vorteil ist die Realisierung von nicht resonanten kapazitive Knoten mit der Admittanz Ynode,i,
die sich in ihrem Admittanz-Verhalten leicht modifizieren lassen. In Abbildung 5.27 ist das
Ersatzschaltbild des integrierten Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters gezeigt. Die ABCD-Matrix
des Filternetzwerks ergibt sich zu
ABCD =
(
cos (βl1) jZL sin (βl1)










cos (βl2i+1) jZL sin (βl2i+1)
j sin (βl2i+1) /ZL cos (βl2i+1)
), (5.24)
wobei β die Phasenkonstante der Übertragungsleitung ist. Die Grenzfrequenz des Sperr-
bereichs fTP,s mit der minimalen Dämpfung As wird simulativ bestimmt, um mögliche




Der Sperrbereich des Tiefpassfilters wird überwiegend durch die kapazitiven Knoten Ynode,i
erzeugt. Der imaginäre Anteil Im(Ynode,i(f)) steigt von näherungsweise null im Durchlass-
bereich zu höheren Frequenzen hin stetig an. Folglich besteht das Konzept darin, durch
Platzieren von Polstellen in Ynode,i(f) bei den Harmonischen fn, n ≥ 2 zusätzliche Stoppbän-
der unterhalb der Grenzfrequenz fTP,s zu erzeugen. Die zusätzlichen Polstellen können durch
Leitungsresonatoren erzeugt werden, die mit einem nicht resonanten Knoten Ki verbunden
sind. Eine steuerbare Polstelle kann in die Admittanz Ynode,i eingefügt werden, indem eine
abstimmbare Kapazität Ct als Last am Leitungsresonator verwendet wird.
Eine Stichleitung mit der Länge lt und der Wellenimpedanz Zt bildet mit dem Varaktor Ct
einen steuerbaren Leitungsresonator mit der Eingangsimpedanz Zt,stub(f,Ct). Der Resonator
zeigt eine weite 3-dB Bandbreite bei der Polstelle im Impedanzverlauf Zt,stub, wodurch die
Polstelle einen großen Einfluss auf das den Amplitudengang im Durchlassbereich besitzt
und insbesondere die Einfügedämpfung bei der Arbeitsfrequenz erhöht. Numerisch kann
gezeigt werden, dass die 3-dB Bandbreite mit einem sinkendem Verhältnis Ct/lt unter
der Annahme einer konstanten Resonanzfrequenz ft abnimmt. Folglich ergibt sich die
minimale Bandbreite für eine große Länge lt und kleine absolute Kapazitätswerte des
Varaktors. Weiterhin zeigt sich, dass die Bandbreite mit steigender Wellenimpedanz Zt des
Leitungsresonators abnimmt und die Abstimmbarkeit des Resonators τft steigt. Zusätzlich
lässt sich die 3-dB Bandbreite über die Ankopplung des Resonators an den Knoten einstellen,
wozu eine zusätzliche Koppelkapazität Cc eingeführt wird. Diese Kapazität ist als Interdigital-
Kondensator (IDC) ausgeführt, damit die Koppelkapazität, abseits der festen Abstufung
kommerzieller Kapazitäten, frei gewählt werden kann.
Der IDC lässt sich mit einem π-Modell mit einer transversalen Koppelkapazität Cc und
zwei parasitären Kapazitäten Cg annähern [Ind03; All70]. Eine steigende Kopplung führt zu
einer steigenden 3-dB Bandbreite sowie Dämpfung des Stoppbands sowie einer sinkenden
Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz τft . Folglich wird die minimale Kapazität Cc so gewählt,
das die erforderte Dämpfung des Stoppbands As erreicht wird. Die Bandbreite Bt,k der
Stoppbänder wird bezüglich der Signalbandbreite Bc und der maximalen Mittenfrequenz des
Stoppbands nach Gleichung (5.19) eingestellt. Für einen verlustfreien einzelnen gekoppelten
Resonator ist die Admittanz gegeben zu






1 + j2πfCgZt,stub(f, Ct)
]−1
. (5.25)
Die Resonanzfrequenz lässt sich durch finden der Nullstelle von Zges = 1/Yges ermitteln. Die
minimale und maximale Resonanzfrequenz kann kann folglich durch numerisches Lösen der
Gleichung
1 + j2πf · (Cg + Cc)Zt,stub(f,Ct) != 0 (5.26)
für die maximale Ct,max und minimale Ct,min Varaktorkapazität gefunden werden, wobei sich
die minimale Resonanzfrequenz für die maximale Varaktorkapazität einstellt. Der Leitungs-
resonator zeigt im Vergleich zu den parallel gekoppelten Resonatoren in Abschnitt 5.3.1 eine
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Abbildung 5.28: Ersatzschaltbild des integrierten Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters [Sch+19].
Für Layout und Dimensionen siehe Anhang E.5
um ≈ 10% niedrigere Abstimmbarkeit. Diese lässt sich hauptsächlich auf die zusätzliche
statische Koppelkapazität Cc zurückführen.
Multiple Stoppbänder können durch die Implementierung mehrerer verschiedener steuer-
barer Resonatoren an einen Knoten erzeugt werden. Die Admittanz des i-ten Knotens mit
Mt steuerbaren Stoppbändern ist somit




Dabei ist Yrad,i(f) die Admittanz der radialen Stichleitung am Knoten und Yres,k(f) ist die
Admittanz des k-ten Stoppbands. Die Ordnung jedes einzelnen steuerbaren Stoppbands Nt ist
gleich der Anzahl an nicht resonanten Knoten NK = (NTP− 1)/2 unter der Bedingung, dass
jeder Knoten für das Stoppband verwendet wird. Aufgrund der Verwendung von Leitungs-
strukturen anstelle von konzentrierten Induktivitäten entstehen im Sperrbereich zu höheren
Frequenzen parasitäre Durchlassbereiche. Zur Unterdrückung dieser Passbänder werden
statische Übertragungsnullstellen in die Filterfunktion eingefügt. Dafür werden den Knoten
zusätzliche Polstellen in die Admittanz durch parallel geschaltete λ/4-Leitungsresonatoren
mit der charakteristischen Impedanz Zs,i und den Längen ls,i hinzugefügt. Insbesondere
zusätzliche Polstellen unmittelbar oberhalb der Grenzfrequenz des Durchlassbereichs redu-
zieren die Transition-Bandbreite und folglich nach Gleichung (5.13) die geforderte Anzahl
an steuerbaren Stoppbändern. Die zusätzlichen Resonatoren an jedem Knoten erhöhen
die effektive Knotenkapazität, die bei der Dimensionierung der radialen Stichleitungen
berücksichtigt werden muss. Die Eigenresonanz frad,i der radialen Stichleitungen wird zur
Unterdrückung von parasitären Passbändern eingesetzt. Diesbezüglich wird die Eigenreso-
nanz unter Berücksichtigung der geforderten Kapazität Ci über den Winkel αrad,i, Länge









Abbildung 5.29: Aufnahme (a) des gefertigten integrierten Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters,
(b) eines einzelnen nicht resonanten Knoten und (c) die im Flip-Chip-Verfahren aufgelöteten
Varaktoren [Sch+19].
Der Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter ist für einen Arbeitsfrequenzbereich zwischen 1GHz
und 3GHz mit einer Signalbandbreite Bc von 10MHz ausgelegt. Der Arbeitsfrequenzbereich
Ifc zwischen 800MHz bis 1GHz wurde bei diesem Entwurf vernachlässigt, da hierfür ein
zusätzliches steuerbares Stoppband notwendig gewesen wäre. Um die Komplexität eines
ersten integrierten Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters zu reduzieren, wurde die Anzahl an
Stoppbändern pro Knoten auf zwei limitiert.
Für den Tiefpassfilter ist eine Tschebyscheff-Filterfunktion mit einer Rückflussdämpfung
RL von 16,4 dB im Durchlassbereich und einer Ordnung NTP = 7 gewählt. Die Filterpara-
meter gi sind in der einschlägigen Literatur und Filtertabellen zu finden [Saa79]. Das Layout
des integrierten Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters ist in Abbildung 5.28 gezeigt. Die Grenz-
frequenz des Durchlassbereichs liegt oberhalb der maximalen Arbeitsfrequenz bei 3,3GHz.
Die Systemimpedanz Z0 des Filters ist auf die optimale Lastimpedanz des Verstärkers
ZPA = 43Ω gesetzt. Das Ausgangsfilter ist über ein Leitungssegment an die Lastimpedanz
ZL = 50Ω angepasst. Die Wellenimpedanz Zl = 83Ω des induktiven Leitungssegmentes ist
ein Kompromiss zwischen der Segmentlänge lk und der Approximation einer konzentrierten
Induktivität. Längere Segmente vergrößern den Knotenabstand, wodurch die parasitäre
Kopplung zwischen den steuerbaren Leitungsresonatoren verringert wird. Unter Verwendung
von Gleichung (5.22) wurden die Segmentlänge lk bestimmt. Mit Hilfe der Gleichung (5.23)
und unter Berücksichtigung parasitärer Durchlassbereiche lassen sich die radialen Stich-
leitungslängen lrad,k berechnen und simulativ optimieren. Zusätzlich wurde je Knoten ein
statischer λ/4-Leitungsresonator zur Unterdrückung der harmonischen Durchlassbereiche im-
plementiert. Die Grenzfrequenz des Sperrbereichs des Tiefpassfilters fTP,s liegt bei 3,8GHz.
Nach Gleichung (5.9) befinden sich maximal zwei Harmonische innerhalb des Tiefpassbe-
reichs zwischen fc,min = 1GHz und fTP,s = 3,8GHz. Hinsichtlich der Trägersignalbandbreite
Bc und minimaler Sperrbereichsdämpfung As wurde eine Wellenimpedanz Zt von 134Ω
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der steuerbaren Leitungsresonatoren und eine Koppelkapazität Cc von 0,3 pF gewählt. Die
Koppelkapazitäten sind in Bezug auf eine minimale parasitäre Kapazität Cg und einer
Eigenresonanz außerhalb des Arbeitsbereichs optimiert.
Für die steuerbaren Leitungsresonatoren werden die kommerziellen BST-Dünnfilm-Varak-
toren STPTIC-15G2 mit einem Kapazitätsbereich zwischen 0,32 pF und 2,2 pF verwendet.
Die Abstimmbarkeit τft der Stoppbänder lässt sich nach Gleichung (3.3) und (5.26) numerisch
abschätzen und liegt bei τft ≈ 29%. Unter Verwendung des in Abschnitt 5.3 eingeführten
Verfahrens und der verfügbaren Abstimmbarkeit τft , werden zur Unterdrückung der Har-
monischen im Abstimmbereich zwei steuerbare Stoppbänder mit den Stoppbandintervallen
I1 zwischen 2GHz und 2,72GHz sowie I2 zwischen 2,7GHz und 3,8GHz benötigt. Folg-
lich müssen jedem Knoten zwei steuerbare Leitungsresonatoren hinzugefügt werden. Die
benötigten Frequenzintervalle der Stoppbänder werden über die Länge lt,k der Resonatoren
eingestellt.
Die Simulationen der Filterstruktur zeigen für das erste Stoppband mit dem Frequenz-
intervall I1 eine Dämpfung As zwischen 20 dB und 28 dB. Für das zweite Stoppband mit
dem Frequenzintervall I2 liegt die Dämpfung As im Bereich zwischen 32 dB und 44 dB. Die
Einfügedämpfung bei der Arbeitsfrequenz fc liegt im den gesamten Arbeitsbereich unter
0,8 dB. Der Sperrbereich des Tiefpassfilters oberhalb von fTP,s = 3,8GHz bis 10GHz zeigt
eine Dämpfung As > 20 dB.
Die Filterstruktur ist zur Verifikation der Simulation in einer mehrlagigen Aufbauweise
realisiert, siehe Abschnitt 5.3.1 und Abbildung 5.21. Die gefertigte Filterstruktur ist in
Abbildung 5.29 gezeigt. Zur Untersuchung der Filterschaltung werden im Folgenden das
Kleinsignalverhalten in Bezug auf die Abstimmbarkeit, Transmissions- und Reflexionskoeffi-
zienten, Unterdrückung der Harmonischen und Gruppenlaufzeit betrachtet. Hierbei werden
Filterkonfigurationen für eine Trägerfrequenz fc und der resultierenden Harmonischen bei 2fc
und 3fc im gesamten Arbeitsfrequenzbereich Ifc in 100MHz Schritten vermessen. Die Steuer-
spannung U1a, . . . ,U2c für die Varaktoren wird über das im Rahmen dieser Forschungsarbeit
entwickelte Versorgungssystem zur Verfügung gestellt, siehe Anhang D.
In Abbildung 5.30 sind die gemessenen und simulierten Streuparameter für den Steuerzu-
stand bei fc = 1GHz gezeigt. Die Stoppbänder sind auf die Frequenzen der zweiten und
dritten Harmonischen bei 2GHz und 3GHz eingestellt. In der Messung liegt die Dämp-
fung des ersten und zweiten Stoppbands bei 13 dB beziehungsweise 23 dB. Die geringere
Dämpfung der Stoppbänder im Vergleich zur Simulation lässt sich auf eine geringere Kop-
pelkapazität Cc zurückführen, die durch Fertigungstoleranzen verursacht ist. Diese führt zu
einer schwächeren Kopplung und folglich zu einer reduzierten Dämpfung der Stoppbänder.
Die Grenzfrequenz des Sperrbereichs ist im Vergleich zur Simulation um 50MHz zu höheren
Frequenzen hin verschoben und zwar zu fTP,s = 3,85GHz. Die gemessenen Streuparameter
für die Steuerzustände im Arbeitsbereich zwischen 1GHz und 3GHz sind in Abbildung 5.30
gezeigt. Das erste Stoppband besitzt eine minimale und maximale Mittenfrequenz von
ft,min,1 = 1,94GHz beziehungsweise ft,max,1 = 2,64GHz. Das zweite Stoppband ist ab-
stimmbar von ft,min,2 = 2,60GHz bis ft,max,2 = 3,51GHz. Die Verschiebung der oberen
Grenzfrequenz der Stoppbänder zu niedrigeren Frequenzen im Vergleich zur Simulation wird
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Abbildung 5.30: Gemessener Transmissionkoeffizent der Filterkonfigurationen für Arbeits-
frequenzen zwischen 1GHz und 3GHz des integrierten MSTP-Filters. Die farbigen Marker
repräsentieren Arbeitsfrequenz fc, die ungefüllten Marker mit der gleichen Geometrie die
entsprechende Position der zweiten und dritten Harmonischen. Zum Vergleich ist die Simu-
lation (gestrichelt) der Filterkonfiguration für fc bei 1GHz gegeben. Daten teilweise nach
[Sch+19].
ergibt sich eine Frequenzlücke zwischen ft,max,2 = 3,51GHz und der verschobenen Grenz-
frequenz des Tiefpasses fTP,s = 3,85GHz, die von dem zweiten Stoppband nicht abgedeckt
werden kann. Folglich sinkt die Dämpfung in diesem Frequenzbereich auf ein Minimum von
12 dB bei 3,7GHz ab.
Das Ausgangsfilter befindet sich im Bereich der Arbeitsfrequenz fc zwischen 1GHz und
1,925GHz im Betriebsmodus A, in dem die Harmonischen durch die Stoppbänder unterdrückt
werden müssen. Im Frequenzbereich oberhalb von 1,925GHz bis 3GHz befindet sich der
Filter im Betriebsmodus B, in dem keine Harmonischen mehr durch die steuerbaren Stopp-
bänder unterdrückt werden müssen. In diesem Modus müssen alle Stoppbänder möglichst so
positioniert sein, dass deren Einfluss beziehungsweise Dämpfung bei der Arbeitsfrequenz
minimiert wird. Diese Konfigurationen sind im unteren Graph in Abbildung 5.30 gezeigt.
Der gemessene Reflexionskoeffizient |S11| und die Gruppenlaufzeit τg für die Filterkon-
figurationen für die Arbeitsfrequenz zwischen 1GHz und 3GHz sind in Abbildung 5.31
gezeigt. Die jeweiligen Reflexionskoeffizienten beziehungsweise die Gruppenlaufzeit bei der
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fc = 1GHz 1,1GHz 1,2GHz 1,3GHz 1,4GHz 1,5GHz
1,6GHz 1,7GHz 1,8GHz 1,9GHz− 2,2GHz 2,3GHz− 2,9GHz 3GHz
Abbildung 5.31: Gemessener Betrag des Reflexionskoeffizienten und der Gruppenlaufzeit
der Filterkonfigurationen für Arbeitsfrequenzen zwischen 1GHz und 3GHz des integrierten
MSTP-Filters. Die Marker heben die jeweiligen Reflexionskoeffizienten beziehungsweise
Gruppenlaufzeit bei der Arbeitsfrequenz fc und der entsprechenden Filterkonfiguration
hervor.
Arbeitsfrequenz fc der entsprechenden Filterkonfiguration sind durch Marker gekennzeich-
net. Über den gesamten Abstimmbereich liegt der Reflexionskoeffizient |S11| bei fc unter
−12,5 dB. An den Frequenzpositionen der Stoppbänder liegt |S11|, zwischen −12 dB und
−6 dB. Dies lässt sich auf die geringe Güte der Stoppbänder aufgrund der Nickel-Palladium-
Gold-Oberflächenbeschichtung zurückführen. Die Auswertung der Gruppenlaufzeit des Aus-
gangsfilters für die einzelnen Filterkonfigurationen ist in Abbildung 5.31 dargestellt. Die
Marker repräsentieren die Arbeitsfrequenz bei dem jeweiligen Steuerzustand. Für den ge-
samten Arbeitsfrequenzbereich zwischen 1GHz und 3GHz zeigt die Gruppenlaufzeit einen
flachen Verlauf. Die Standardabweichung der Gruppenlaufzeit σ(τg) liegt unterhalb von
80 ps im gesamten Abstimmbereich.
Der gemessene Transmissions- und Reflexionskoeffizient bei der Trägerfrequenz fc so-
wie der Transmissionskoeffizient bei der zweiten und dritten Harmonischen im gesamten
Abstimmbereich werden in Abbildung 5.32 zusammengefasst. Die jeweiligen simulierten
Parameter sind in der Abbildung gestrichelt dargestellt. Der Transmissionskoeffizient bei
der Arbeitsfrequenz |S21(fc)| zeigt eine Einfügedämpfung zwischen 0,7 dB und 1,8 dB im
Arbeitsfrequenzbereich. Der Transmissionskoeffizient bei den Frequenzen der Harmonischen
|S21(fn)| zeigt eine reduzierte Dämpfung unterhalb von 20 dB des ersten Stoppbands von
2GHz bis 2,5GHz. Weiterhin lässt sich die Frequenzlücke für das erste und zweite Stoppband
zwischen 3,52GHz und 3,85GHz erkennen, in der die Dämpfung mindestens bei 12 dB liegt.
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Abbildung 5.32: Gemessene und simulierte (gestrichelt) Streuparameter bei der Arbeitsfre-
quenz fc sowie des Transmissionskoeffizienten bei der zweiten und dritten Harmonischen
bei f2 beziehungsweise f3 über den Arbeitsfrequenzbereich zwischen 1GHz und 3GHz des
integrierten MSTP-Filters. Daten nach [Sch+19].













Abbildung 5.33: Gemessener OIP3 des integrierten MSTP-Filters über den Arbeitsfrequenz-
bereich von 1GHz bis 3GHz. Daten nach [Sch+19].
eine Abstimmbarkeit der Arbeitsfrequenz fc von 66%, die deutlich über der Abstimmbarkeit
der einzelnen Stoppbänder mit ≈ 29% liegt.
Die Großsignaluntersuchung wurde wie in den vorangegangenen Abschnitten mit dem
Messaufbau aus Abschnitt 4.3 durchgeführt. Die Ergebnisse der Linearitätsmessung für die
entsprechenden Arbeitsfrequenzen fc sind in Abbildung 5.33 abgebildet. Der gemessene
OIP3 liegt zwischen der unteren und oberen Grenze des Abstimmbereichs von 66,6 dBm
bis 70,4 dBm. Die Schwankung des OIP3 ist durch die unterschiedlichen Steuerzustände der
Varaktoren und den Abständen zwischen der Arbeitsfrequenz zur Mittenfrequenz der Stopp-
bänder begründet. Für die Untersuchungen der Leistungstragfähigkeit des Filternetzwerks,
wurde ein zusätzliches Dauerstrichsignal bei der Arbeitsfrequenz fc mit einem Leistungs-
pegel zwischen 0 dBm und 43 dBm eingespeist, siehe Abschnitt 4.3. Die Untersuchungen
der Leistungstragfähigkeit zeigten im gesamten Abstimmbereich bis zum messtechnisch
begrenzten Leistungspegel von 43 dBm keine Eigenaussteuerung sowie Kompression des
Durchlassbereichs.
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Tabelle 5.1: Zusammenfassung rekonfigurierbarer Ausgangsfilter.
IL / dB Dämpfung Harm. / dB
Ausgangsfilter fc / GHz τfc / % bei fc 2. bei f2 3. bei f3
BP 1− 1,55 35 0,6− 1,8 4− 12 10− 25
MSTP kas. 0,8− 3 73 0,6− 3,4 10− 50 20− 50
MSTP int. 1− 3 66 0,7− 1,8 10− 40 16− 60
Neben den Vorteilen der guten Klein- und Großsignaleigenschaften des kaskadierten Multi-
Bandstopp-Tiefpassfilters weist das integrierte Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter zusätzlich
eine kompakte Realisierung auf.
5.4 Verstärkermodule
In diesem Abschnitt werden drei kontinuierlich steuerbare digitale Verstärkermodule beste-
hend aus den vorgestellten Ausgangsfiltern aufgebaut und untersucht. In Tabelle 5.1 sind
die Kleinsignalparameter der in den letzten Abschnitten vorgestellten rekonfigurierbaren
Ausgangsfilter aufgelistet. Hierbei lassen sich die Vorteile des neuartigen Multi-Bandstopp-
Tiefpassfilter-Konzepts insbesondere in Bezug auf die Abstimmbarkeit und die Einfüge-
dämpfung erkennen. Die Verstärkermodule bestehen aus drei Hauptkomponenten: einer
Versorgungsplatine, dem Leistungsverstärker-MMIC und dem kontinuierlich steuerbaren
Ausgangsfilter. Die Versorgungsplatine dient der Verbindung der Speisespannungen und
des Eingangssignals des Leistungsverstärkers. Der Querschnitt eines Verstärkermoduls ist
in Abbildung 5.34 gezeigt. Die einzelnen Komponenten sind auf einer Montageplatte aus
Kupfer montiert. Dabei ist der Leistungsverstärker für eine optimale Kühlung auf die Mon-
tageplatte aufgelötet. Die Komponenten sind mit Bonddrähten verbunden, deren parasitäre
Induktivität liegt bei ≈ 300 pH nach der Abschätzung von [Xia01]. Der Modulator ist bei
diesem Aufbau in die Software zur Signalgenerierung integriert, wobei der Modulator von
Hühn et al. [HWH17] emuliert wird.
In Abbildung 5.35 sind die aufgebauten Verstärkermodule gezeigt: (a) steuerbares Band-
passfilter, (b) kaskadiertes und (c) integriertes steuerbares Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter.
Die Gleichstromversorgung des Verstärkers erfolgt über vier Präzisionsstromquellen, die
gleichzeitig den Ausgangsstrom und die anliegende Spannung zur Bestimmung der Effizienz
messen.
Die Verstärkermodule werden in diesem Abschnitt auf ihre Ausgangsleitung Pout und
Drain-Effizienz ηdrain der digitalen Gegentaktendstufe untersucht, siehe Abbildung 5.3 a.
Zusätzlich wird das Spektrum am Ausgang des Verstärkermoduls im Bezug auf die Unter-
drückung der Harmonischen betrachtet. Als Gütezahl für die abstimmbaren Verstärkermodule
wird die Drain-Effizienz ηdrain der Gegentaktendstufe herangezogen, da die Vorstufen des
digitalen Leistungsverstärker-MMICs nicht auf maximale Effizienz optimiert sind. Der
Fokus beim verwendeten Leistungsverstärker-MMICs liegt darauf, alle Verstärkerstufen
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möglichst robust in einem GaN-MMIC zu integrieren, um diesen direkt mit der Spitze-
Spitze-Ausgangsspannung Uss von 0,7V des Modulators anzusteuern. Die Drain-Effizienz
ist nach Gleichung (5.1) durch den Quotienten der Ausgangsleistung des Nutzsignals Pfc
und der aufgenommenen Leistung der Endstufe PUDD gegeben. Die Messungen werden
mit einem Dauerstrichsignal durchgeführt, da der verwendete digitale Leistungsverstär-
ker noch nicht für modulierte Signale optimiert ist. Das digitale Eingangssignal mit der
Grundfrequenz fc und der Spitze-Spitze-Ausgangsspannung Uss für den Leistungsverstärker
wird von einem Arbiträr-Funktionsgenerator (engl. arbitrary waveform generator, AWG)
erzeugt. Die Messungen der steuerbaren Verstärkermodule wurden bei einer Versorgungs-
spannung der Endstufen UDD von 20V durchgeführt. In Abbildung 5.36 a ist die gemessene
Ausgangsleitung Pfc und Drain-Effizienz ηdrain der Verstärkermodule für ihre jeweiligen
Abstimmbereiche aufgetragen. Zum Vergleich der Messdaten ist die simulierte Ausgangsleis-
tung und Drain-Effizienz für einen idealen verlustfreien steuerbaren Bandpassfilter mit einer
Eingangsimpedanz Zin = ZPA = 43Ω gezeigt.
Das Verstärkermodul basierend auf dem steuerbaren Bandpassfilter weist eine Ausgangs-
leistung Pfc zwischen 31,9 dBm und 32,8 dBm bei der minimalen und maximalen Arbeits-
frequenz fc auf. Es lässt sich erkennen, dass die Ausgangsleistung zur oberen Grenze des
Abstimmbereichs monoton steigt. Zur Analyse dieses Verhaltens ist die Eingangsimpedanz
Zin bei der Arbeitsfrequenz fc im Arbeitsfrequenzbereich des steuerbaren Bandpassfilters in
Abbildung 5.36 b dargestellt. Es ist ersichtlich, dass Zin des steuerbaren Bandpassfilters von
(34 + j6)Ω zu (32 + j45)Ω einen steigenden imaginären Anteil zu höheren Mittenfrequenzen
f0 und folglich höheren Arbeitsfrequenzen fc zeigt. Die steigende Ausgangsleistung lässt sich
durch einen steigenden positiven imaginären Anteil Im(Zin) > 0 zu höheren Frequenzen und
somit besserer Leistungsanpassung der Verstärkerimpedanz Z ′PA erklären. Dieses Verhalten
lässt auf einen negativen Imaginärteil der Verstärkerimpedanz Im(Z ′PA) < 0 und folglich auf
einen parasitären kapazitiven Anteil der Gegentaktendstufe schließen. Die Drain-Effizienz
liegt im Abstimmbereich zwischen 61% und 73% bei der minimalen beziehungsweise maxi-
malen Arbeitsfrequenz.
Das Verstärkermodul, basierend auf einem kaskadierten Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter,
















Abbildung 5.34: Querschnitt eines steuerbaren Verstärkermoduls: (1) PA Versorgungsnetz-
werk und Anschlussplatine, (2) Leistungsverstärker-MMIC und (3) steuerbares Ausgangsfilter
in mehrlagiger Aufbauweise [Sch+19].
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(a) (b)
(c)
Abbildung 5.35: Foto der realisierten steuerbaren Verstärkermodule: (a) steuerbares Band-
passfilter, (b) kaskadiertes und (c) integriertes steuerbares MSTP-Filter.
quenzbereich. Der wellige Verlauf der Ausgangsleistung lässt sich auf eine Fehlanpassung der
Eingangsimpedanz des Filters zurückführen. Die maximale Ausgangsleistung von 31,9 dBm
wird bei der Filterkonfiguration für eine Arbeitsfrequenz von 1,2GHz erzielt. Weitere lokale
Maxima der Ausgangsleistung befinden sich bei 1,9GHz und 2,5GHz. Die Eingangsimpe-
danz Zin liegt bei den Maxima der Ausgangsleistung bei (31 + j6,5)Ω, (30 + j12,4)Ω und
(38,7 + j6)Ω der Frequenz aufsteigend sortiert, wobei der Imaginärteil im positiven Bereich
liegt. Dieses Verhalten bestätigt die Annahme einer besseren Leistungsanpassung des Ver-
stärkers aufgrund eines positiven Imaginärteils der Eingangsimpedanz. Die Drain-Effizienz
des Verstärkermoduls liegt zwischen 89,8% bei der minimalen Arbeitsfrequenz und 13% bei
der oberen Grenzfrequenz.
Das Verstärkermodul, basierend auf dem integrierten MSTP-Filter, zeigt eine Ausgangs-
leistung Pfc zwischen 30,3 dBm und 27,7 dBm bei der unteren beziehungsweise der oberen
Begrenzung des Abstimmbereichs. Die maximale Ausgangsleistung von 30,6 dBm wird bei
der Arbeitsfrequenz von 1,7GHz und einer Eingangsimpedanz von (38 + j7)Ω erzielt. Die







































Abbildung 5.36: (a) Gemessene und simulierte (gestrichelt) Ausgangsleistung Pfc und Drain-
Effizienz ηdrain der steuerbaren Verstärkermodule (b) Eingangsimpedanz Zin der steuerbaren
Ausgangsfilter. Daten teilweise nach [Sch+19].
den Messdaten des kaskadierten MSTP-Filters. Dies ist in einer annähernd konstante Ein-
gangsimpedanz des integrierten MSTP-Filters begründet. Das Verstärkermodul zeigt einen
annähernd gleichen Verlauf der Drain-Effizienz wie die kaskadierte Filtertopologie und liegt
im Abstimmbereich zwischen 70% und 18%.
Die Ausgangsleistung Pfc sowie die Drain-Effizienz ηdrain der steuerbaren Verstärkermo-
dule zeigen einen abnehmenden Verlauf zu höheren Frequenzen. Dieser Trend lässt sich
auch in den Simulation unter Verwendung eines idealen Bandpassfilters erkennen, siehe
Abbildung 5.36 a. Dies ist darauf zurückzuführen, dass die abnehmende Impulsbreite des
Eingangssignals mit steigender Frequenz zu höheren Schaltverlusten in der Gegentaktstufe
führt. Die Ausgangskapazitäten der Transistoren werden bei jedem Schaltereignis geladen
und entladen, wodurch nicht ideale Schalttransienten zu höheren Frequenzen an Bedeu-
tung gewinnen [Raa+03a]. Mit sinkender Impulsbreite steigt die Verzerrung durch die vier
Verstärkerstufen. Dadurch kann es zu Verlusten einzelner Pulse kommen. Darüber hinaus
führen geringe Schwankungen in der Versorgungsspannung der einzelnen Verstärkerstufen
zu Verzerrungen des Signals. Im digitalen Betrieb beziehungsweise Pulsbetrieb zeigen die
verwendeten GaN-HEMTs einen bis zu fünffach höheren dynamischen Widerstand RON als
im linearen Betrieb, wodurch sich die Verluste in den Transistoren erhöhen. Dies lässt sich
auf trapping effects in der verwendeten GaN-Technologie zurückführen [Men+18]. Diese
sind Gegenstand aktueller Forschung und konnten noch nicht abschließend gelöst werden
[Bis15].
Um die Performanz des MSTP und des Bandpassfilter-Konzepts zu vergleichen, wurden die
Leistungsdichtespektren (engl. power spectral density, PSD) des steuerbaren Bandpass- und
integrierten MSTP-Filters für die minimale Filterkonfiguration bei fc = 1GHz aufgetragen.
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Abbildung 5.37: Leistungsdichtespektren des Eingangssignals (Ausgangssignal des Modula-
tors) und Ausgangsignal des steuerbaren Leistungsverstärkermoduls. Die untere Graphik
zeigt die Leistungspegel der 1. bis zur 9. Harmonischen des steuerbaren Bandpassfilters und
des integrierten MSTP-Filters. Daten teilweise nach [Sch+19].
Zum Vergleich ist das Spektrum des Eingangssignals des Leistungsverstärker-MMICs der
Leistungsstufe beziehungsweise das Ausgangssignal des AWG gezeigt. Die Spektren des
steuerbaren Bandpassfilters und des integrierten MSTP-Filters sind in der oberen Grafik in
Abbildung 5.37 dargestellt. In der unteren Grafik sind die Leistungspegel von der ersten bis zur
neunten Harmonischen am Ausgang der steuerbaren Ausgangsfilter gezeigt. Die Messungen
des integrierten MSTP-Filters zeigen im Vergleich zu dem Bandpassfilter eine um ≈ 3 dB
höhere Unterdrückung der zweiten und dritten Harmonischen, welche den größten Einfluss auf
die Signalverzerrungen haben. Für die vierte und fünfte Harmonische zeigt das Bandpassfilter
eine höhere Unterdrückung als des MSTP-Ausgangsfilter. Diese Unterdrückung wird durch
eine parasitäre Nullstelle bei 4,9GHz im Sperrbereich des Bandpassfilters verursacht. Aus
dem Spektrum des integrierten MSTP-Filters wird bei höheren Frequenzen ersichtlich, dass
eine um 13 dB höhere Unterdrückung im Vergleich zum steuerbaren Bandpassfilter besteht.
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5.5 Einordnung mit anderen Arbeiten
Eine Einordnung der digitalen Leistungsverstärker kann auf der Grundlage verschiedener
Aspekte erfolgen. Klassische nicht steuerbare Leistungsverstärker werden in der Literatur
hauptsächlich nach der Ausgangsleistung, dem Power back-off sowie der Drain-Effizienz
klassifiziert. Erste Publikationen von mehrkanaligen Systemen erweitern die Parameter
durch die Abstimmgranualität in die Klassen der statischen, mehrkanaligen und kontinu-
ierlichen Systeme. Die in dieser Arbeit untersuchten und entwickelten Konzepte konnten
zur erstmaligen Realisierung von kontinuierlich steuerbaren digitalen Leistungsverstärkermo-
dulen verwendet werden. Zur Einordnung und zum Vergleich der untersuchten steuerbaren
Verstärkermodule dient die Abstimmbarkeit der Arbeitsfrequenz τfc als Gütezahl. In Tabel-
le 5.2 sind die Ergebnisse dieser Arbeit und eine Auswahl an digitalen Leistungsverstärkern
aufgelistet. Hierbei basieren die Verstärkermodule mit der Kennzeichnung (‡) auf dem glei-
chen Leistungsverstärker-MMIC und unterscheiden sich ausschließlich in dem verwendeten
Ausgangsfilter.
Tabelle 5.2: Vergleich von digitalen Leistungsverstärkern.
Referenz Type fc / GHz τfc / % ηdrain / % Pout / dBm
BP‡ continuous 1− 1,55 35 73− 61 32,8− 31,9
MSTP kas.‡ continuous 0,8− 3 73 89.8− 13 31− 24,8
MSTP int.‡ continuous 1− 3 66 70− 18 30,3− 27,7
[WMH15]‡ tri-band 0,8 | 1,6 | 2,6 - 89 | 56 | 41 34 | 31 | 28
[Wen+15]‡ single-band 0,84 - 82 37,9
[Wen+13] dual-band 0,8 | 1,8 - 75 | 46 34,6 | 33,8
[Kim+11] single-band 0.8 - 75 17
[Hun+07] single-band 0.8 - 62 21
[HWH18] single-band 0.9 - 80 34,8
‡ Unter Verwendung des gleichen Leistungsverstärker-MMIC.
Der Ansatz eines steuerbaren Bandpassfilters erzielte zum ersten Mal einen kontinuierlich
abstimmbaren digitalen Leistungsverstärker mit einer Abstimmbarkeit τfc von 35% bei einer
Drain-Effizienz von über ηdrain 60% im gesamten Arbeitsbereich. Durch die Entwicklung eines
neuen steuerbaren Ausgangsfilterkonzepts konnte eine Abstimmbarkeit der Arbeitsfrequenz
τfc deutlich über der Abstimmbarkeit der verwendeten steuerbaren Resonatoren erreicht
werden. In der Untersuchung wurde ein kaskadiertes und integriertes Multi-Bandstopp-
Tiefpassfilter aufgebaut, das Abstimmbarkeiten τfc von 73% beziehungsweise 66% erzielten.
In den Messungen zeigte der integrierte Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter eine um 3 dB höhere
Unterdrückung der 2. und 3. Harmonischen im Vergleich zum steuerbaren Bandpassfilter. Die
steuerbaren Leistungsverstärkermodule wiesen einen deutlichen Abfall der Drain-Effizienz
auf ein Minimum von 13% bei der maximalen Arbeitsfrequenz von 3GHz. Dieser Abfall
ist einerseits in einer sinkenden Effizienz des verwendeten Leistungsverstärker zu höheren
Frequenzen hin begründet. Andererseits steigen die Verluste der steuerbaren Ausgangsfilter
zu höheren Frequenzen hin an.
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Allgemein zeigen digitale Verstärker in GaN-Technologie Ausgangsleitungen im Bereich
von 27 dBm bis zu 38 dBm [Wen+19; Wen+13; WMH15; Wen+15], wohingegen Verstärker
in CMOS-Technologie (engl. complementary-metal-oxide-semiconductor, CMOS ) Ausgangs-
leistungen im Bereich von ≈ 25 dBm erreichen [Kim+11; Hun+07]. Statische digitale Verstär-
kermodule unter Verwendung des gleichen Leistungsverstärker-MMICs in [Wen+15] zeigen
eine Drain-Effizienz von 82% bei 800MHz. Das Mehrkanalkonzept in [WMH15; Wen+13]
erweitert die Verstärkermodule um zusätzliche statische Frequenzbänder. Ein Nachteil von
Mehrkanallösungen sind jedoch die limitierten Frequenzkombinationen der einzelnen Nutz-
bänder, da die Durchlassbereiche nicht bei Harmonischen der anderen Bänder platziert
werden können.
Darüber hinaus weisen die Arbeiten [Wen+19; Wen+13; WMH15; Wen+15] den gleichen
Trend einer sinkenden Drain-Effizienz zu höheren Frequenzen hin auf. Die erste Kombination
eines kontinuierlich abstimmbaren Ausgangsfilters mit einem digitalen Leistungsverstärker,
der einen weiten Abstimmbereich zwischen 800MHz und 3GHz aufweist, ist von großer
Bedeutung für zukünftige flexible Systeme.
Für eine optimale Ansteuerung der rekonfigurierbaren Filternetzwerke lässt sich diese
in den Modulator integrieren. Hierzu wird ein Teil des Ausgangssignals dem Modulator
zur Verfügung gestellt. Aus dem Signal kann die Filterkonfiguration extrahiert werden und
folglich die einzelnen steuerbaren Komponenten optimal eingestellt werden. Weiterhin kann
das System bestehend aus dem Leistungsverstärker und dem steuerbaren Ausgangsfilter
durch den verwendeten Modulator linearisiert werden. Dies wird Gegenstand zukünftiger
Arbeiten sein.
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6 Zusammenfassung und Ausblick
Im Rahmen dieser Arbeit wurden rekonfigurierbare Filternetzwerke für zukünftige energie-
effiziente Transceiver umfassend untersucht und unter Klein- und Großsignalbedingungen
validiert. Filternetzwerke stellen eine der Schlüsselkomponenten eines rekonfigurierbaren
Transceivers für software defined radios und cognitive radios dar. Insbesondere das cognitive
radio, eine Weiterentwicklung des software defined radio, erhöht die spektrale Effizienz durch
einen dynamischen Zugriff auf das zur Verfügung stehende Spektrum und erfordert dafür
einen universellen Multiband- und Multistandardbetrieb des Transceivers. Flexible und
energieeffiziente Transceiver erhalten daher gerade in Anbetracht der fortwährend steigen-
den Anzahl an Mobilfunkteilnehmern, dem Ausbau der Kommunikationsdienste und der
zukünftigen Mobilfunk-Netzwerkinfrastruktur immer größerer Bedeutung.
Innerhalb steuerbarer HF-Frontends werden unterschiedliche Anforderungen an die Kompo-
nenten im Sende- und Empfangspfad gestellt. Für deren Implementierung stehen unterschied-
liche Technologien steuerbarer Komponenten und funktionaler Materialien zur Verfügung.
Im Rahmen einer systematischen Technologieevaluation wurden kommerzielle Varaktoren in
Halbleiter- und BST-Dünnfilm-Technologie sowie experimentelle Varaktoren in BST-Dickfilm-
Technologien in einem Filternetzwerk in Bezug auf ihre Klein- und Großsignaleigenschaften
untersucht und verglichen. Hierbei wurden in der Kleinsignaluntersuchung die Abstimm-
barkeit, Filter-Charakteristik und den Gütefaktor der Resonatoren analysiert sowie in der
Großsignaluntersuchung die Linearität, Eigenaussteuerung und die Leistungstragfähigkeit
betrachtet. Filternetzwerke in Halbleiter-Technologie zeigen eine hohen Gütefaktor bei einer
hohen Abstimmbarkeit, unterliegen jedoch den Filternetzwerken in BST-Technologie in den
Großsignaleigenschaften. Somit eignen sich Filternetzwerke in Halbleiter-Technologie beson-
ders für Anwendungen im Empfangspfad. BST-Dünnfilm-Varaktoren kombinieren eine hohe
Abstimmbarkeit mit einer hohen Linearität sowie Leistungstragfähigkeit und stellen somit
einen Hauptkandidaten speziell für den Einsatz im Sendepfad dar. Das entwickelte Filter-
netzwerk mit experimentellen BST-Dickfilm-Varaktoren mit einer Leistungstragfähigkeit von
≈ 40 dBm und einem IIP3 von über 42 dBm eignet sich besonders für Leistungsanwendungen.
Insbesondere konnte keine Eigenaussteuerung des Filternetzwerks in der Messung nachge-
wiesen werden. Eine Optimierung des Fertigungsprozesses ergibt eine geringere Streuung der
Varaktorkapazität und damit einhergehend eine verbesserte Abstimmbarkeit des Filternetz-
werks. Die Ergebnisse der Untersuchung bilden die Grundlage zur Technologieauswahl beim
Entwurf rekonfigurierbarer Filter für unterschiedliche Anwendungsszenarien.
Für den Empfang und die Selektion einzelner Frequenzbänder werden Preselektor-Filter
mit hoher Abstimmbarkeit und einer konstanten definierten Filter-Charakteristik inner-
halb des Abstimmbereichs benötigt. In dieser Arbeit wurden Bandpassfilter realisiert, die
sowohl eine kontinuierliche abstimmbare Mittenfrequenz und Bandbreite als auch eine
129
6 Zusammenfassung und Ausblick
konstante Tschebyscheff-Charakteristik mit einer definierten minimalen equiripple Rück-
flussdämpfung im Abstimmbereich aufweisen. Mit den verwendeten steuerbaren Hairpin-
Bandpassfiltern wurde eine dedizierte Filtertopologie untersucht, die eine hohe Abstimm-
barkeit der Interresonator-Kopplung von bis zu 100% ermöglicht. Ein in dieser Topologie
realisiertes Hairpin-Filternetzwerk im Frequenzbereich zwischen 3GHz und 4GHz weist
eine hohe Bandbreitenabstimmbarkeit von bis zu 88% bei einer konstanten definierten
Tschebyscheff-Charakteristik auf. Darüber hinaus kann das Filternetzwerk in drei Abstimm-
modi betrieben werden: Der erste Abstimmmodus entspricht einer abstimmbaren Bandbreite
bei einer konstanten Mittenfrequenz, der zweite einer abstimmbaren Mittenfrequenz bei einer
konstanten absoluten Bandbreite und der dritte einer individuell rekonfigurierbaren Band-
breite und Mittenfrequenz. Die Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz beträgt maximal 24%.
Die Mittenfrequenzabstimmbarkeit kann durch ein optimiertes Versorgungsnetzwerk ohne
statische Kapazitäten weiter erhöht werden. Die Untersuchung wurde durch einen quergekop-
pelten Bandpassfilter erweitert, um eine hohe Selektivität beziehungsweise Flankensteilheit
bei moderater Einfügedämpfung zu erreichen. Hierzu wurden in den Bandpassfilter Übertra-
gungsnullstellen symmetrisch um den Durchlassbereich positioniert. Dies führt aufgrund einer
komplexeren Koppelstruktur zu einer reduzierten Abstimmbarkeit des Filternetzwerks.
Einen weiteren Optimierungsansatz zur noch kompakteren Realisierung von Bandpass-
filtern mit hoher Abstimmbarkeit bieten Multi-Mode-Resonatoren. In den Arbeiten von
Mao et al. [Mao+13] konnte unter Verwendung von Multi-Mode-Resonatoren in Mikro-
streifenleitungstechnologie eine kompaktes Bandpassfilter dritter Ordnung mit einer hohen
Abstimmbarkeit bei Frequenzen unter 1,4GHz demonstriert werden.
Eine weitere Herausforderung für zukünftige Netzwerkinfrastruktur stellt der Multi-Band-
Betrieb der Basisstationen dar. Aktuelle digitale Leistungsverstärker bieten zwar ein im
Prinzip rein softwaregesteuertes Konzept für das abzudeckende Frequenzband, sind jedoch
durch ihr statisches Ausgangsfilter bisher trotzdem auf feste Frequenzbänder limitiert. In
dieser Arbeit wurden neuartige rekonfigurierbare Ausgangsfilternetzwerke für digitale Leis-
tungsverstärker entwickelt, um zukünftige Mobilfunk-Frequenzbänder von 700MHz bis
6GHz mit einem einzigen Verstärkermodul abzudecken. Aufgrund des hohen Leistungspegels
sind an rekonfigurierbare Filternetzwerke in Transmittern besondere Anforderungen gestellt.
Einen originären Beitrag dieser Arbeit stellt die Entwicklung eines allgemeinen analytischen
Entwurfskonzepts für rekonfigurierbare Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter dar. Dieses Filterkon-
zept zeigt signifikante Vorteile gegenüber abstimmbaren Bandpassfiltern: Zum einen kann
die Abstimmbarkeit durch die Anzahl an verwendeten Stoppbändern skaliert und somit eine
Abstimmbarkeit erreicht werden, die größer ist als die der verwendeten einzelnen Varaktoren.
Dies kann bei Bandpassfiltern nur durch komplexe Hybrid-Varaktoren, bestehend aus einer
Vielzahl an einzelnen Varaktoren und Schaltern, ermöglicht werden. Zum anderen vermeidet
das in dieser Arbeit verfolgte Konzept steuerbare Resonatoren mit verlustbehafteten Varakto-
ren in Resonanz bei der Arbeitsfrequenz fc. Dies ergibt verbesserte Großsignaleigenschaften
wie hohe Linearität, Leistungstragfähigkeit, eine geringe Eigenaussteuerung sowie geringere
Verluste bei der Arbeitsfrequenz im Vergleich zu abstimmbaren Bandpassfiltern.
Das in dieser Arbeit entwickelte Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter-Konzept wurde in un-
terschiedlichen Filtertopologien realisiert und deren Klein- und Großsignaleigenschaften
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untersucht. Das integrierte Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter stellt eine kompakte Realisierung
eines rekonfigurierbaren Bandstopp-Filters und eines statischen Tiefpassfilters in einem Fil-
ternetzwerk dar. Die Messungen des integrierten Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters zeigen einen
hohen Abstimmbereich der Arbeitsfrequenz von 1GHz bis 3GHz mit einer geringen Einfüge-
dämpfung von maximal 1,8 dB, einem OIP3 > 65 dBm und einer Leistungstragfähigkeit über
43 dBm. Untersuchungen in Kombination mit einem digitalen Leistungsverstärker zeigen
eine Ausgangsleistung von bis zu 32 dBm und eine Drain-Effizienz zwischen 18% und 70%.
Die kontinuierliche Abstimmbarkeit des Multi-Bandstopp-Tiefpassfilters in Kombination mit
digitalen Schaltverstärkern ermöglicht die Realisierung energieeffizienter rekonfigurierbarer
Transmitter. Dies reduziert den Energieverbrauch der Netzwerkinfrastruktur und sowohl
die Betriebskosten als auch bei Verwendung fossiler Energieträger den CO2-Ausstoß. In
dieser Arbeit konnte erstmals ein digitaler Leistungsverstärker in Kombination mit einen
rekonfigurierbaren Filternetzwerk vorgestellt werden, der eine rekonfigurierbare Arbeits-
frequenz aufweist. Das in dieser Arbeit erschlossene Feld von rekonfigurierbaren digitalen
Leistungsverstärkern eröffnet zahlreiche weiterführende Optimierungsansätze:
• Das Potential rekonfigurierbarer digitaler Leistungsverstärker wurde in dieser Arbeit
mit Dauerstrichsignalen validiert. Für den Einsatz in modernen HF-Frontends sind
weitere Untersuchungen des vorgestellten Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter-Konzepts
mit modulierten Signalen von großer Relevanz. Eine Weiterentwicklung des in dieser
Arbeit verwendeten binäre Schaltverstärker-MMIC wurde von Hühn et al. in [HWH18]
vorgestellt. Dieser soll in weiterführenden Untersuchungen des digitalen Leistungsver-
stärkers in Kombination mit dem rekonfigurierbaren Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter
mit modulierten Signalen näher betrachtet werden.
• In den vorgestellten Untersuchungen wurde eine ausschließlich vom Arbeitspunkt
und Verstärker-Modulationsverfahren abhängige Verstärkerimpedanz angenommen.
Für ein optimale Auslegung des Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter-Konzepts muss je-
doch auch die Verstärkerimpedanz unter Berücksichtigung der frequenzabhängigen
Einflüsse von parasitären Elementen modelliert werden. Durch Weiterentwicklung
des Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter-Konzepts kann eine Anpassung einer variierenden
Verstärkerimpedanz in das Ausgangsfilter integriert werden, um somit die Ausgangs-
leistung zu maximieren.
• Das Ausgangsfilter eines digitalen Verstärkers reflektiert idealerweise alle spektralen
Anteile außerhalb des Nutzbands in die Endstufe des Verstärkers zurück. Da das nicht
einfach zu bewerkstelligen ist und auch die Endstufe die zurückreflektierte Leistung
nicht immer effizienzsteigernd verarbeiten kann, werden auch alternative Ansätze
verfolgt. Ein ersten Ansatzpunkt für zukünftige Untersuchungen ist in der Arbeit von
Johnson et al. [AJ12] für statische Ausgangsfilter beschrieben. Dieses Konzept separiert
das Nutzsignal von den harmonischen Frequenzanteilen unter Verwendung eines Diple-
xers und führt die Energie aus den harmonischen Frequenzanteilen als DC-Leistung
dem Verstärker zurück. Aufgrund des komplexen Aufbaus dieses Konzepts muss in
einem ersten Schritt eine Kosten-Nutzen-Analyse durchgeführt werden. Eine weitere
Forschungsarbeit soll die Integration eines solchen Konzepts in das rekonfigurierbare
Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter betrachten.
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Die Technologieevaluation in dieser Arbeit zeigt das hohe Potential der BST-Dickfilm-
Technologie für Leistungsanwendungen im Frequenzbereich bis 10GHz. Aufgrund ihrer
Großsignaleigenschaften stellen BST-Dickfilm-Varaktoren eine Schlüsselkomponente für
Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter in Verbindung mit digitalen Leistungsverstärkern dar. In
einem ersten Schritt soll aufgrund der aktuellen Fertigungsstreuungen eine Vorselektion der
Varaktoren und eine einzelne Implementierung in die Filterstruktur einer integrierten ge-
druckten Implementierung vorgezogen werden. Für eine kostengünstige integrierte gedruckte
Implementierung von BST-Dickfilm-Varaktoren muss in einem weiteren Schritt der Herstel-
lungsprozess des BST-Dickfilms optimiert werden, um die Streuung der Varaktorkapazitäten
zu reduzieren.
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A Zusammenhang der ABCD-Parameter
und der charakteristischen Polynome
Die Transfermatrix ABCDN eines Filternetzwerks mit den charakteristischen Polynomen









wobei die Einträge das gemeinsame Nenner Polynom P (s)/ε besitzen. Die Polynome An(s),
Bn(s), Cn(s) und Dn(s) leiten sich aus den charakteristischen Polynomen wie folgt ab, für
eine gerade Filterordnung N gilt
An(s) = j Im(e0 + f0) + Re(e1 + f1)s+ j Im(e2 + f2)s
2 + · · ·+ j Im(eN + fN )sN (A.2)
Bn(s) = Re(e0 + f0) + j Im(e1 + f1)s+Re(e2 + f2)s
2 + · · ·+Re(eN + fN )sN (A.3)
Cn(s) = Re(e0 + f0) + j Im(e1 + f1)s+Re(e2 + f2)s
2 + · · ·+Re(eN + fN )sN (A.4)
Dn(s) = j Im(e0 + f0) + Re(e1 + f1)s+ j Im(e2 + f2)s
2 + · · ·+ j Im(eN + fN )sN (A.5)
und für eine ungerade Filterordnung N gilt
An(s) = Re(e0 + f0) + j Im(e1 + f1)s+Re(e2 + f2)s
2 + · · ·+ j Im(eN + fN )sN (A.6)
Bn(s) = j Im(e0 + f0) + Re(e1 + f1)s+ j Im(e2 + f2)s
2 + · · ·+ j Re(eN + fN )sN (A.7)
Cn(s) = j Im(e0 + f0) + Re(e1 + f1)s+ j Im(e2 + f2)s
2 + · · ·+ j Re(eN + fN )sN (A.8)
Dn(s) = Re(e0 + f0) + j Im(e1 + f1)s+Re(e2 + f2)s
2 + · · ·+ j Im(eN + fN )sN , (A.9)
wobei ei und fi die komplexen Koeffizienten der charakteristischen Polynome E(s) bezie-
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Abbildung B1: Visualisierung der Harmonischen und der Stoppbänder mit ihren Grenzfre-
quenzen in Abhängigkeit der Abstimmbarkeit τt.
Anzahl Harmonische Mh
In Abbildung B1 sind exemplarisch die Harmonischen sowie die Frequenzintervalle und
Grenzfrequenzen der Stoppbänder für eine gegebene minimale Arbeitsfrequenz fc,min, Sperr-
frequenz fTP,s und Abstimmbarkeit der Stoppbänder τt gezeigt. Beginnend bei der ersten





wobei τt die Abstimmbarkeit der Stoppbänder ist. Das Frequenzintervall Ik ist durch die























Der Index a ab dem die Intervalle nicht mehr aneinander anschließend platziert werden
können, leitet sich aus der Bedingung




ab. Durch umformen der Gleichung (C.4) ergibt sich der Index a wie folgt:
1 ≥ 2τt
(1− τt)a
(1− τt)a ≥ 2τt










Das Versorgungssystem wurde im Rahmen dieser Arbeit entwickelt und aufgebaut. Es dient
der manuellen sowie automatisierten Ansteuerung von steuerbaren Hochfrequenz-Baugruppen
und der vollautomatischen Klein- und Großsignaluntersuchung. Hierzu besitzt das System
computergesteuerte Hochfrequenzrelais (SPDT) für automatische Messabläufe, Digital-zu-
Analog-Umsetzer-Module (DAC) zur computergesteuerten Erzeugung von Gleich- oder
Wechselspannungen mit variabler Amplitude und Frequenz und Verstärker zur Erzeugung
von Steuerspannungen von bis zu 100V.
Steuermodul
Das Steuermodul basiert auf einem Raspberry-Pi-Mikrocomputer und ermöglicht die Steu-
erung der verschiedenen Module des Versorgungssystems. Zu diesem Zweck wird auf dem
Modul eine in Java geschriebene Steuersoftware ausgeführt. Die Hardware-Konfiguration des
Versorgungssystems kann für unterschiedliche Messaufgaben in einer Konfigurationsdatei
abgelegt werden, in der z. B. die Anzahl an DAC-Kanälen, der Spannungsbereich sowie die
Betriebsmodi festgelegt sind. Das Versorgungssystem kann über eine grafische Oberfläche
bedient oder via Fernzugriff über die TCP/IP Schnittstelle gesteuert werden. Der Fernzu-
griff ermöglicht die Automatisierung von Messaufgaben beispielsweise mittels Python oder
Matlab.
SteuermodulVerstärkerVerstärkerDACDACSchalter-Module
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Abbildung D2: Bedientableau des Versorgungssystems.
Bedientableau
Das speziell für das Versorgungssystem entwickelte Bedientableau wird mittels USB an das
Steuermodul angeschlossen und besitzt eine 5x5-Tastermatrix, einen Drehencoder sowie ein
LED-Display. Jeder der 25 Taster besitzt eine zweifarbige LED, die zur Anzeige bestimmter
Zustände der einzelnen Module dient, beispielsweise der Stellung eines Hochfrequenzrelais’.
Das Bedientableau eignet sich insbesondere für das Abstimmen von rekonfigurierbaren Filtern
mit vielen Steuerspannungen. Eine eingestellte Filterkonfiguration kann in der Steuersoftware
hinterlegt werden und über den Fernzugriff bei automatischen Messaufgaben aufgerufen und
konfiguriert werden.
DAC-Modul
Das DAC-Modul dient der Erzeugung von analogen Spannungen zur Ansteuerung von
rekonfigurierbaren Hochfrequenz-Baugruppen. In Abbildung D3 ist das Blockschaltbild eines
DAC-Modus’ mit acht Kanälen gezeigt. Die acht Kanäle können als Spannungsquelle mit
einer Ausgangsspannung im Bereich zwischen −10V und 10V betrieben werden. Die ersten























Abbildung D3: Blockschaltbild eines DAC-Moduls.
programmable gain amplifier, PGA) betrieben werden. Hierbei können vier Eingangswechsel-
spannungen im Bereich zwischen −2V und 2V um einen Faktor zwischen 0 und 5 verstärkt
werden. Zusätzlich kann auf diese Kanäle ein Gleichspannungsanteil der Kanäle fünf bis acht
addiert werden.
Schalter-Modul
Das Schalter-Modul (Switch) besitzt ein Hochfrequenzrelais, das als Wechselschalter (SPDT)
konfiguriert ist. Dieses kann lokal oder durch das Steuermodul eingestellt werden. Das
verwendete Hochfrequenzrelais besitzt eine maximale Arbeitsfrequenz von 26GHz und eine
maximale Leistungstragfähigkeit von 50W.
Verstärkermodul
Das Verstärkermodul besitzt acht Kanäle mit einem festen Verstärkungsfaktor G = 10. Der
Eingangsspannungsbereich liegt zwischen −10V und 10V. Für unterschiedliche Anwendungs-
szenarien besitzt das Modul zwei Betriebsmodi: Im ersten Modus liegt die Ausgangsspannung
im Bereich zwischen −50V und 50V und im zweiten Modus zwischen 0V und 100V. Der
Ausgangsstrom jedes Kanals ist auf 1,8mA begrenzt.
141

E Layouts und Dimensionen der
Filternetzwerke
E.1 Allpol-Bandpassfilter, Abschnitt 3.2.2
Abbildung E1: Layout des Allpol-Bandpassfilters 3.2.2, alle Dimensionen in mm. Das
Filternetzwerk wurde auf dem Hochfrequenzsubstrat RO4003C mit einer Permitivität von
εr = 3,3, einer Substratdicke von 508 µm und einer Kupferkaschierung von 35 µm aufgebaut.
143
E Layouts und Dimensionen der Filternetzwerke
E.2 Quergekoppeltes Bandpassfilter, Abschnitt 3.2.3
Abbildung E2: Layout des quergekoppelten Bandpassfilters 3.2.3, alle Dimensionen in mm.
Das Filternetzwerk wurde auf dem Hochfrequenzsubrat RO3010 mit einer Permitivität
von εr von 10,2, einer Substratdicke von 640 µm und einer Kupferkaschierung von 35 µm
aufgebaut.
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E.3 Technologieevaluation, Kapitel 4
Abbildung E3: Layout des Bandpassfilters für die Realisierung in Halbleiter-Technologie,
alle Dimensionen in mm. Das Filternetzwerk wurde auf dem Hochfrequenzsubstrat RO3010
mit einer relativen Permittivität εr von 10,2, einer Substratdicke von 640 µm und einer
Kupferkaschierung von 35 µm hergestellt.
Abbildung E4: Layout des Bandpassfilters für die Realisierung in BST-Dünnfilm-Technologie,
alle Dimensionen in mm. Das Filternetzwerk wurde auf dem Hochfrequenzsubstrat RO3010
mit einer relativen Permittivität εr von 10,2, einer Substratdicke von 640 µm und einer
Kupferkaschierung von 35 µm hergestellt.
145





Abbildung E5: Layout des Bandpassfilters für die Realisierung in BST-Dickfilm-Technologie,
alle Dimensionen in mm. Das Filternetzwerk wurde auf einem Aluminiumoxid-Keramik-
Substrat mit einer relativen Permittivität εr von 9,6 und einer Substratdicke von 640 µm
hergestellt. Die Dicke des im Siebdruckverfahren aufgebrachten BST-Films beträgt 12 µm.
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Abbildung E6: Layout des kaskadierten Multi-Bandstopp-Tiefpassfilternetzwerks, alle Dimen-
sionen in mm. Der Lagenaufbau sowie das verwendete Substartmaterial ist in Abbildung 5.21
gegeben.
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Abbildung E7: Layout des integrierten Multi-Bandstopp-Tiefpassfilternetzwerks, alle Dimen-
sionen in mm. Der Lagenaufbau sowie das verwendete Substartmaterial ist in Abbildung 5.21
gegeben.
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E.5 Integriertes Multi-Bandstopp-Tiefpassfilternetzwerk, Abschnitt 5.3.2
Tabelle E1: Filterparameter und Dimensionen des integrierten Multi-Bandstopp-
Tiefpassfilternetzwerks.
Index i 1, 7 2, 6 3, 5 4 Einheit
Filterparameter gi 1.181 1.422 2.097 1.573
Induktive Segmente
Breite wi 0.4 - 0.4 - mm
Länge li 5.22 - 9.27 - mm
Radiale Stichleitung
Winkel αrad,i - 60 - 60 °
Länge lrad,i - 3.3 - 4.3 mm
Eigenfrequenz frad,i - 9.24 - 6.68 GHz
Tabelle E2: Dimensionen der zusätzlichen Resonatoren des integrierten Multi-Bandstopp-
Tiefpassfilternetzwerks.
Index i 1 2 3 Einheit
Breite ws,i 0.1 0.1 0.1 mm
Länge ls,i 11.4 5.8 8.0 mm
Eigenresonanz frad,i 4.2 8.4 6.1 GHz
Tabelle E3: Dimensionen der Interdigital-Kondensatoren (IDC) des integrierten Multi-
Bandstopp-Tiefpassfilternetzwerks.
Parameter Fingeranzahl Fingerlänge Fingerbreite Schlitzbreite
Einheit mm µm µm





ACPR engl. adjacent channel power ratio
AlGaN Aluminiumgalliumnitrid
AM Amplitudenmodulation
AWG engl. arbitrary waveform generator
BPDSM engl. Bandpass Delta Sigma Modulation
BST Barium-Strontium-Titanat
CMOS engl. complementary metal-oxide-semiconductor
CR engl. cognitive radio
DUT engl. device under test
EDSM engl. Envelope Delta Sigma Modulation
ET Hüllkurvenfolger, engl. envelope tracking
EVM engl. error vector magnitude
GaN Galliumnitrid
GPS engl. Global Positioning System
GSG engl. ground-signal-ground
GSM engl. Global System for Mobile Communications
HEMT engl. high-electron-mobility transistor
I/O Input/Output
IDC Interdigital-Kondensator, engl. inter digital capacitor
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IL Einfügedämpfung, engl. insertion loss
IM Intermodulationsprodukt
ISM engl. industrial scientific and medical
ITU Internationale Fernmeldeunion
L Last, engl. load
LTCC Niedertemperatur-Einbrand-Keramiken, engl. low temperature co-fired cera-
mics
LTE engl. Long-Term Evolution
MEMS Mikro-Elektro-Mechanische-Systeme, engl. micro-electro-mechanical systems
MIM engl. metal-insulator-metal
MIMO engl. multiple input multiple output
MMIC engl. monolithic microwave integrated circuits
MSTP Multi-Bandstopp-Tiefpassfilter
NFC engl. Near Field Communication
OFDM Orthogonalen Frequenzmultiplexverfahren, engl. orthogonal frequency divisi-
on multiplexing
PA Leistungsverstärker, engl. power amplifier
PM Phasenmodulation
PSD Leistungsdichtespektrum, engl. power spectral density
QAM Quadraturphasenmodulation
RL Rückflussdämpfung, engl. return loss
RLZ Raumladungszone
S Quelle, engl. source
SDR engl. software defined radio
SiC Siliziumkarbid




TZ Übertragungsnullstelle, engl. transmission zero
UMTS engl. Universal Mobile Telecommunications System
VNA Vektor-Netzwerkanalysator
VSG Vektorsignalquelle
WLAN engl. wireless local area network






∆B|f0 Bandbreitenbereich bei einer konstanten Mittenfrequenz
∆C Kapazitätsbereich
∆f Tonabstand
∆f0|B Mittenfrequenzbereich bei einer konstanten Bandbreite
ε Reelle Konstante zur Normalisierung der Charakteristischen Polynome





A′ Abstimmbereich bei einer definierten Filter-Charakteristik
A Teilmenge des Abstimmbereich A′ in dem alle Kombination eines Mitten-
frequenz- und Bandbreitenintervalls konfigurierbar sind.
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IIP3 Eingangsleistung beim IP3
IP3 engl. third-order interception point
IP1 dB Eingangsleistung beim 1 dB-Kompressionspunkt
OIP3 Ausgangsleistung beim IP3
OP1 dB Ausgangsleistung beim 1 dB-Kompressionspunkt
Ω Normierte Tiefpassfrequenzvariable
ω Kreisfrequenz




τv Abstimmbarkeit der Varaktorkapazität
τB(f0) Bandbreitenabstimmbarkeit bei einer konstanten Mittenfrequenz
τC Abstimmbarkeit der Kapazität
τf0 Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz
τk Abstimmbarkeit des Koppelfaktors
τQe Abstimmbarkeit des externen Gütefaktors
τt Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz eines Stoppbands
θ Elektrische Länge













fTP,s Sperrfrequenz des Tiefpassfilters












M Ganzzahlvariable (z. B. Filterordnung)
m normierter Koppelfaktor
Mh Anzahl an Harmonischen
Mt Anzahl an benötigten Stoppbänder
N Ganzzahlvariable (z. B. Filterordnung)
nTZ Anzahl an Übertragungsnullstellen




PT Leistungspegel des Testsignals
PIM3 Leistung des Intermodulationsprodukts dritter Ordnung




Qv Gütefaktor eines Varaktors
R Widerstand
Rb Vorwiderstand des Versorgungsnetzwerks
s komplexe Tiefpassfrequenzvariable
s11,m m-te Nullstellen des Reflexionskoeffizienten
S11 Reflexionskoeffizient
s21,m m-te Nullstellen des Transmissionskoeffizienten
S21 Transmissionskoeffizient









ZL Lastimpedanz, engl. load impedance
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Zl Wellenimpedanz einer Mikrostreifenleitung
ZPA Optimale Lastimpedanz des Leistungsverstärkers
Z ′PA Ausgangsimpedanz des Leistungsverstärkers
Zres Resonatorimpedanz
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